Técnicas de filtrado adaptativo aplicadas al rechazo selectivo de perturbaciones en inversores fotovoltaicos trifásicos by González Espín, Francisco José





Técnicas de filtrado adaptativo aplicadas al 
rechazo selectivo de perturbaciones en 
inversores fotovoltaicos trifásicos 
 TESIS DOCTORAL PRESENTADA POR: D. Francisco José González Espín DIRIGIDA POR: Dr. Emilio Figueres Amorós Dr. Gabriel Garcerá Sanfeliú 











Desde estas líneas quiero expresar mi más sincero agradecimiento a todas aquellas personas que han contribuido a que una simple idea se convierta en algo tan importante para mí como lo es esta tesis doctoral que, tras un intenso recorrido, finalicé el domingo 15 de agosto de 2010 a la una y media de la madrugada. En especial, deseo agradecer a mis directores de tesis, los profesores Emilio Figueres Amorós y Gabriel Garcerá Sanfeliú, su incondicional apoyo a mi trabajo, su confianza plena en mis pesquisas más descabelladas y su perfecto equilibrio simbiótico, que han hecho de este trabajo un enorme placer, sin duda, y por muchos motivos, irrepetible. A Emilio le debo, por citar tan sólo una de sus múltiples virtudes, la dosis justa de análisis y pragmatismo que hay en este trabajo, y que de manera recurrente trato de emplear en cada nuevo proyecto que inicio;  a Gabi, la otra gran parte de lo que yo he percibido como un único director de tesis, el carácter riguroso que todo trabajo científico debe poseer. Por supuesto, agradezco enormemente a mi familia su fe en mi trabajo cuando yo no he sabido encontrarla. En particular, a mi madre le agradezco la semilla de la curiosidad y de la capacidad de sacrificio que desde mi infancia ha ido germinando hasta madurar en distintos frutos, entre los cuales se encuentra este documento. A mi padre le agradezco el gusto por las cosas bien hechas, y a mi hermano se lo agradezco todo, por si acaso se me olvida algo. Doy las gracias también a mis compañeros del Grupo de Sistemas Electrónicos Industriales, por hacerme disfrutar de la complicada tarea de desterrar, poco a poco, la mítica frase de Unamuno “¡Que inventen ellos!” de un entorno que, demasiado a menudo, es hostil a semejante tarea. Y agradezco también todos y cada uno de los momentos que he compartido durante este periodo como doctorando con el resto de compañeros que habitamos el edificio del Departamento de Ingeniería Electrónica de la UPV (incluidos los que ya se fueron), en especial aquellos cafés que tomábamos en el ya extinto comedor de “los de BIO” 
ii 
(Yeison Javier Montagut sabrá contarles mejor que yo la historia de la seta o, si lo prefieren, la del pan crudo). A Elia tengo tantas cosas que agradecerle, que necesitaría otro libro para poder escribirlas todas; no obstante, le agradezco, sobre todo, su risa. A Jorge y a Bea les agradezco mi bata de doctor, que cuelga de la percha a la espera del título que me permita utilizarla, mientras que a Carol, JP, Pepe, Merche, y a las pintas del Max junto a las tertulias más o menos afortunadas sobre lo humano y lo divino, incluyendo el mundial de fútbol de Sudáfrica, todo el calor humano que se necesita para sobrevivir a una contienda como la elaboración de una tesis doctoral.  Y, por supuesto, gracias a Tomás por pedir silencio.   
iii 
RESUMEN 
La conexión de paneles solares fotovoltaicos a la red eléctrica puede llevarse a cabo mediante el empleo de inversores de potencia tipo VSI (Voltage Source Inverter). Los inversores pueden ser controlados en un marco de referencia estacionario (StRF, Stationary Reference Frame) mediante reguladores resonantes (PR) sintonizados tanto a la frecuencia de la red como a determinados armónicos habituales de la misma, de manera que permitan obtener un factor de potencia próximo a la unidad con una tasa de distorsión armónica (THD) en corriente dentro de los límites establecidos en las normativas de conexión a red. Para ello, es habitual estimar la fase de la red eléctrica mediante el empleo de un PLL en un marco de referencia síncrono (SRF-PLL, 
Synchronous Reference Frame-Phase Locked Loop). En la presente tesis se ha realizado un estudio sobre el efecto que las perturbaciones en la red eléctrica trifásica tienen sobre el SRF-PLL y los reguladores PR, y su repercusión en el deterioro del factor de potencia y en el THD en corriente del inversor,  demostrando que dicho deterioro no permite, en determinados supuestos, cumplir las normativas anteriormente citadas, sobre todo si existe variación en la frecuencia de la red eléctrica de acuerdo a la tolerancia definida en distintas normativas, o bien cuando el inversor se encuentra conectado a redes de generación distribuida en situación de isla. Teniendo en cuenta que las perturbaciones más habituales son desequilibrio y distorsión armónica, para mejorar el rechazo de las mismas pueden emplearse diversas técnicas de filtrado convencional para el diseño de los reguladores PR y del SRF-PLL. No obstante, dichas técnicas se muestran poco eficientes cuando existe variación en la frecuencia de la red eléctrica. En la presente tesis se ha propuesto el empleo de técnicas de filtrado adaptativo, capaces de adaptar sus coeficientes de manera automática en función de la variación de la frecuencia de la red eléctrica, de manera que el rechazo de las perturbaciones estudiadas es adecuado incluso cuando dicha variación es considerable. Tras estudiar filtros adaptativos digitales tipo FIR e IIR, 
iv 
se ha comprobado que la topología que ofrece mejores resultados es la basada en la estructura Lattice-Notch IIR, empleando dichos filtros tanto en el regulador PR en el StRF como en el SRF-PLL.    
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ABSTRACT 




La connexió de panells solars fotovoltaics a la xarxa elèctrica pot dur-se a terme per mitjà de l'ocupació de convertidor electrònics de potència tipus 'Voltage Source Inverter' (VSI). Aquestos convertidors poden ser controlats en un 'Stationary Reference Frame' (StRF) per mitjà de reguladors ressonants (PR) sintonitzats a la freqüència de la xarxa i determinats harmònics de la mateixa, de manera que permeten obtindre un factor de potència pròxim a la unitat amb un THD en corrent dins dels límits establits en les normatives de connexió a la xarxa. Per a això, és habitual calcular la fase de la xarxa elèctrica per mitjà de l’ús d'un 'Synchronous Reference Frame-Phase Locked Loop' (SRF-PLL). En la present tesi s'ha realitzat un estudi sobre l'efecte que les pertorbacions en la xarxa elèctrica trifàsica tenen sobre el SRF-PLL i els reguladors PR, i la seua repercussió en el deteriorament del factor de potència i en el THD en corrent del VSI, demostrant que el dit deteriorament no permet, en determinats supòsits, complir les normatives anteriorment citades, sobretot si hi ha variació en la freqüència de la xarxa elèctrica d'acord amb la tolerància definida en distintes normatives, o bé quan el VSI es troba connectat a xarxes de generació distribuïda en situació de islanding. Tenint en compte que les pertorbacions més habituals són desequilibri i distorsió harmònica, el rebuig de les mateixes pot dur-se a terme emprant diverses tècniques de filtrat convencional en el SRF-PLL i en els reguladors PR. No obstant això, dites tècniques es mostren poc eficients quan hi ha variació en la freqüència de la xarxa elèctrica. En la present tesi s'ha proposat l'ocupació de tècniques de filtrat adaptatiu, capaços d'adaptar els seus coeficients de manera automàtica en funció de la variació de la freqüència de la xarxa elèctrica, de manera que el rebuig de les pertorbacions estudiades és adequat inclús quan la dita variació és considerable. Després d'estudiar filtres adaptatius digitals tipus FIR i IIR, s'ha comprovat que la topologia que oferix millors resultats és la basada en l'estructura Lattice-Notch IIR, emprant els dits filtres tant en el regulador PR en el StRF com en el SRF-PLL. 
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C A P Í T U L O  1 .  E S T A D O  D E  L A  T É C N I C A  
La evolución de la especie humana organizada en torno a núcleos de personas que comparten experiencias y procesos de distinta índole está fuertemente unida al consumo de energía. La cantidad de energía consumida por individuo ha caracterizado en gran medida el grado de desarrollo que las diferentes sociedades han alcanzado a lo largo del tiempo, hasta el punto de que el tep/persona/año (tonelada equivalente de petróleo/persona/año) es empleado frecuentemente como indicador para medir dicha magnitud. La aparición de la máquina de vapor y, más adelante, de los motores de combustión interna, así como nuevas formas de generación de energía asociadas al consumo de combustibles fósiles, aceleraron en su momento el desarrollo de las sociedades modernas, ocasionando un incremento importante en la demanda de energía por habitante y año. A pesar de que dicho incremento ha mejorado el bienestar de las nuevas sociedades de consumo, resulta conveniente tener en cuenta todos los elementos posibles a la hora de evaluar su repercusión sobre nuestra calidad de vida, principalmente aquellos relacionados con el impacto medioambiental de los procesos empleados en la generación de la energía demandada y la escasez de los recursos disponibles. Se prevé que la producción de petróleo alcance un pico en torno al año 2014, mientras que la de gas lo hará cerca del año 2030. En este contexto es de esperar un fuerte aumento en los precios de la energía, según estudios publicados por Global Wind Energy Council (GWEC) y 
Renewable Energy Systems Limited (RES), por lo que son varias las soluciones puestas en juego en el debate que pretende modificar el escenario de la producción de energía en un futuro ya no tan lejano. Dentro de este marco, las llamadas energías renovables se presentan actualmente como una elección posible, ecológica y rentable capaz de 
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asentar los cimientos en el proceso de desarrollo de las sociedades post-industriales. El concepto renovable está relacionado con la capacidad de regeneración de las fuentes de energía, de manera que aquellas fuentes cuya tasa de regeneración sea muy superior a la tasa de utilización pueden considerarse como tales. Dentro de este grupo se encuentran la energía solar, eólica, hidráulica, geotérmica o biomasa, por citar las más importantes. Todas ellas han sido empleadas en mayor o menor medida a lo largo de la historia, encontrándose actualmente en fases de desarrollo tecnológico distinto, lo que otorga a cada una de ellas rasgos característicos que aconsejan su empleo en distintas aplicaciones. A pesar de que, al igual que sucede con los combustibles fósiles, las fuentes de energía renovable no se encuentran distribuidas uniformemente a lo largo del planeta, cada país puede encontrar en su entorno el recurso más apropiado para la generación de electricidad a partir de fuentes alternativas, reduciendo la dependencia con otros países generadores. Por otro lado, es precisamente esta característica lo que las sitúa en una posición muy ventajosa en el entorno futuro de la generación y distribución de energía, contribuyendo a que la generación distribuida sea posible. Dado que muchos de los sistemas de conversión empleados en energías renovables son modulares, es fácil integrarlos en las microrredes que conforman estos sistemas de generación, asegurando una mayor calidad y confiabilidad en la energía consumida. 1.1. INSTALACIONES DE GENERACIÓN FOTOVOLTAICA 
Las instalaciones de generación fotovoltaica (IGF) han proliferado notablemente en los últimos años, tal y como recogen datos recientes de la IEA Photovoltaic Power System Programme, mostrados en la Figura 1-1 [1], donde se pone de manifiesto una evolución exponencial en la potencia instalada a nivel mundial, por lo que la mejora de dichos 
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sistemas, necesaria para mantener esta tendencia de crecimiento, está siendo objeto de estudio por parte de la comunidad científica y las empresas relacionadas con este sector, que buscan en la innovación tecnológica una manera de minimizar los inconvenientes relacionados con esta tecnología, entre los que cabe destacar un precio de generación poco competitivo, un bajo rendimiento, y ciertos problemas asociados a su conexión a la red eléctrica, junto con su integración en las redes de generación distribuida [2]-[9]. 
 Figura 1-1. Evolución de la potencia instalada a partir de IGF en el mundo. 1.1.1. La Célula Fotovoltaica Sin duda la célula fotovoltaica es el elemento más importante en la generación de energía solar fotovoltaica. Su funcionamiento está basado en el efecto fotovoltaico, descubierto y descrito por Heinrich Hertz en 1887, proporcionando una determinada potencia eléctrica proporcional a la radiación luminosa que reciben, en forma de corriente y tensión continua (DC). Para la fabricación de células fotovoltaicas es necesario el empleo de silicio convenientemente dopado mediante Boro y Galio, obteniéndose distintos tipos de células en función de la tecnología empleada en el proceso de elaboración de las mismas. Entre las más importantes se encuentran las siguientes: 
• Silicio mono y policristalino. 
• De lámina delgada (silicio amorfo, silicio cristalino, CdTe). 
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• Células solares de alta eficiencia. Los paneles de silicio mono y policristalino emplean una tecnología bien conocida y muy desarrollada, por lo que resultan muy competitivos. Entre sus características más importantes cabe destacar que ofrecen una gran estabilidad de las células en el tiempo con una eficiencia en torno al 17% [10]. En cuanto a las células de lámina delgada, emplean silicio amorfo, silicio microcristalino, CdTe (telururo de cadmio) o CIS (seleniuro de cobre-indio). A pesar de que resultan más económicas que las de silicio mono o policristalino, su eficiencia es menor (en torno al 7%), no conociéndose con exactitud su comportamiento a largo plazo. Por otro lado, las células solares de alta eficiencia desarrolladas a partir de GaAs (arseniuro de galio), alcanzan una eficiencia próxima al 19%, a costa de un precio elevado. Estas células son ampliamente utilizadas en aplicaciones espaciales. 
 Figura 1-2. Distintos tipos de células fotovoltaicas. Las células solares fotovoltaicas presentan un tamaño aproximado de 10x10 cm, y proporcionan una tensión de alrededor de 0.5V. La potencia entregada por la misma depende de la cantidad de luz o irradiancia que incide sobre la misma. Los modelos eléctricos completo y simplificado de una célula solar fotovoltaica se muestran en la Figura 1-3, donde se comprueba que, en el modelo simplificado, la misma se comporta como una fuente de corriente con un diodo en paralelo. Por lo tanto, la característica I-V de una célula convencional, para una determinada 
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temperatura e irradiancia, adquiere el aspecto que se muestra en la Figura 1-4. 
 Figura 1-3. Modelo eléctrico de la célula solar fotovoltaica, a) completo y b) simplificado. 
 Figura 1-4. Característica I-V de una célula solar fotovoltaica. Es importante señalar que la curva de potencia, mostrada también en la Figura 1-4, presenta un máximo en el punto denominado Maximum 
Power Point (MPP), correspondiente a la tensión Vmp y la corriente Imp. Como se comentará más adelante, esta característica condicionará la estrategia de control de la célula, dando lugar a los algoritmos de seguimiento del punto de máxima potencia (MPPT) expuestos más adelante, los cuales tienen como fin la extracción de la máxima potencia del panel para cualquier condición de temperatura o irradiancia.  Las células suelen adquirirse comercialmente en módulos donde quedan interconectadas entre sí para obtener una determinada curva característica corriente-tensión (I-V), así como potencia-tensión (P-V). 
Voc
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La tensión de salida de cada uno de estos módulos oscila entre los 20V y los 40V para potencias comprendidas entre los 50W y los 400W. Un ejemplo de estas curvas se muestra en la Figura 1-5. 
 a)      b) Figura 1-5. Curvas características a) I-V y Pmax-V y b) I-V a diferentes temperaturas para un módulo SLK60P6L de la compañía SILIKEN S.A. Para obtener una mayor potencia, una mayor tensión de salida, o ambas características juntas, los módulos pueden asimismo conectarse en serie/paralelo para formar paneles y/o matrices, tal y como se muestra en la Figura 1-6. 
Célula fotovoltaica Módulo fotovoltaico
Panel fotovoltaicoMatriz fotovoltaica  Figura 1-6. Distintas agrupaciones de la célula solar fotovoltaica. 
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1.1.2. Tipos de IGF Las IGF pueden clasificarse en dos grandes grupos en función de su aplicación [1], [10]: 
• Aplicaciones aisladas: En este tipo de aplicaciones, los paneles solares se encuentran conectados a baterías mediante convertidores electrónicos, según se muestra en la Figura 1-7, de manera que la energía no consumida pueda ser almacenada en las mismas. En el caso en que existan cargas AC, un inversor es necesario para transformar la energía DC almacenada en la batería. Es ampliamente empleada en países en vías de desarrollo, donde el acceso a redes de distribución eléctrica resulta complejo. En los países desarrollados, sus principales campos de aplicación se encuentran en viviendas ubicadas en zonas rurales sin conexión a la red eléctrica, alimentación de vehículos destinados al recreo (caravanas, etc.), barcos, bombas, o sistemas de alimentación autónomos de equipos electrónicos empleados en sistemas de control del tráfico rodado, entre otros [11]. 
 Figura 1-7. Esquema básico de IGF aisladas.  
• Aplicaciones con conexión a la red eléctrica. En este caso, las IGF se encuentran conectadas a la red eléctrica a través de inversores, de manera que el excedente de energía no consumido es inyectado a la misma, tal y como se muestra en la Figura 1-8. Por lo tanto, el inversor debe convertir la corriente continua generada por los paneles en corriente alterna, prestando especial atención en el control de la 
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potencia activa y reactiva generada [9], [12]-[14]. Adicionalmente, los paneles pueden conectarse a través de un cargador a baterías, permitiendo la generación de energía en el caso de desconexión de la red eléctrica [10]. Debido a su alto grado de modularidad, este tipo de aplicaciones pueden encontrarse tanto en grandes extensiones con una capacidad de generación del orden de MW (huertos solares) como en cubiertas de instalaciones industriales o zonas residenciales, haciendo de las IGF una tecnología muy adecuada para su implantación en sistemas de generación distribuida y microredes [15], [16]. 
 Figura 1-8. Esquema básico de IGF con conexión a la red eléctrica. 1.1.3. Conexión a Red de Paneles Fotovoltaicos Tal y como se muestra en la Figura 1-1, el fuerte incremento de la potencia instalada de IGF está vinculado a las aplicaciones de conexión a la red eléctrica, por lo que en este apartado se realizará una breve introducción a las distintas topologías empleadas para llevar a cabo esta tarea. En la Figura 1-9 se muestran las estructuras básicas de conexión de paneles fotovoltaicos a la red eléctrica, cuyas características se muestran a continuación [10], [17]-[19]. 
• Inversor centralizado: En esta topología, empleada normalmente para instalaciones superiores a los 10 kW de potencia, los módulos fotovoltaicos se encuentran conectados en asociación serie-paralelo formando una matriz cuya configuración depende de las características 
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de los módulos y de la tensión a la que se desee trabajar (asociación serie), así como de la corriente máxima que se espera inyectar en la red eléctrica (asociación paralelo). La principal ventaja de esta topología reside en la alta eficiencia del procesado de energía, que minimiza al máximo el número de convertidores empleados. Como contrapartida, la avería de esta etapa de la IGF conlleva la desconexión de la misma de la red eléctrica. Cabe destacar que el inversor puede incluir en una sola etapa la conversión DC/AC, o bien puede implementarse mediante una etapa DC/DC en cascada con un convertidor DC/AC. Ha sido la estructura preferida en el pasado. 
• Inversor por asociación serie de paneles: En esta estructura se monta un inversor por cada agrupación serie de paneles, y suele emplearse en instalaciones en torno a los 5 kW de potencia. La gran ventaja de este tipo de instalación reside en que existe un mayor control de la potencia extraída a cada asociación de paneles frente a variaciones de la irradiancia, ya que cada inversor incorpora su propio algoritmo de búsqueda del punto de máxima potencia (MPPT). En este sentido, cada panel podrá orientarse de manera independiente para un rendimiento óptimo de la instalación. Por otro lado, la pérdida de potencia inyectada en caso de fallo de uno de los inversores es menor que en el caso expuesto anteriormente, ya que sólo parte de los paneles quedan desconectados de la red. No obstante, el rendimiento de la planta se ve mermado por el empleo de un número mayor de convertidores electrónicos. Esta estructura es actualmente la más extendida. 
• Asociación serie de paneles e inversor centralizado: En este caso, se emplea un convertidor DC/DC para cada asociación serie de paneles, y un inversor centralizado para la conexión de los mismos a la red eléctrica, obteniendo las mismas ventajas que en el caso anterior, junto con un mayor rendimiento, dado que la etapa DC/AC es compartida.  Esta estructura marca la tendencia presente y futura en instalaciones de energía solar fotovoltaica. 
• Inversor por panel o microinversor: En pequeñas IGF, del orden de 50 W a 400 W de potencia, puede emplearse esta topología de 
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conexión, donde cada panel incluye su propio inversor. En este caso, la extracción de potencia es óptima, ya que se implementa un MPPT por cada módulo. No obstante, la eficiencia de una IGF compuesta por varios paneles junto con sus microinversores disminuye notablemente la eficiencia del sistema. Supone un cambio en la topología empleada en la actualidad, convirtiéndose en el modelo que presumiblemente se empleará en un futuro próximo. 
 Figura 1-9. Conexión a red de paneles fotovoltaicos empleando a) inversor centralizado, b) inversores por asociación serie de paneles, c) asociación serie de paneles e inversor centralizado y d) inversores por panel o microinversor. 1.1.4. Convertidores Electrónicos de Potencia para IGF con Conexión a la Red de Distribución Eléctrica El convertidor DC/AC o inversor es el encargado de transformar las magnitudes de continua proporcionadas por el panel a las magnitudes de alterna necesarias para inyectar potencia a la red eléctrica. A pesar de que existen inversores con más de dos etapas [20], lo usual es implementarlos a partir de una etapa (DC/AC) o dos etapas (DC/DC+DC/AC). En las Figura 1-10, Figura 1-11 y Figura 1-12 se muestra una clasificación del esquema básico del convertidor para IGF.  El empleo de un convertidor DC/DC está directamente relacionado con la configuración elegida a la hora de montar los paneles, ya que una asociación adecuada de los mismos en serie permite obtener una tensión lo suficientemente elevada como para evitar la característica de 
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los convertidores DC/DC elevadores. Por otro lado, diseñar el convertidor con aislamiento galvánico cumple principalmente una función de seguridad que tan solo es de obligado cumplimiento en algunos países. Como contrapartida, el equipo es más caro, y la eficiencia del mismo es menor. Existen multitud de topologías de convertidores DC/DC con o sin aislamiento al igual que de convertidores DC/AC, por lo que las posibilidades de implementar los esquemas propuestos en las figuras anteriores resultan diversas [8], [10], [17], [18], [20]-[22]. No obstante, a continuación se mostrarán algunas de las soluciones más extendidas. En la Figura 1-13 se muestra una aplicación práctica del esquema propuesto en la Figura 1-11 a) a partir de un convertidor Push-Pull y un inversor monofásico VSI. Este tipo de inversores es comúnmente empleado en aplicaciones del tipo asociación serie de paneles (Figura 1-9 b)) y microinversores (Figura 1-9 d)). Si la etapa DC/AC es compartida y se realiza una conexión monofásica, también puede usarse en aplicaciones del tipo asociación serie de paneles e inversor centralizado (Figura 1-9 c)); para conexión trifásica, puede sustituirse el inversor monofásico por un VSI trifásico. La etapa DC/DC se encarga de elevar la baja tensión del módulo o asociación serie de paneles hasta el valor necesario en la DC-link del VSI, así como llevar a cabo el control del punto de máxima potencia del panel, mientras que el VSI se encarga de controlar la corriente inyectada en la red y la tensión en la DC-link. Ambos convertidores conmutan a frecuencia muy superior a la de la red eléctrica mediante técnicas de conmutación PWM o SVM. Adicionalmente, pueden encontrarse distintas estructuras en cada una de las etapas, como por ejemplo, etapa DC/DC mediante flyback [19], etapa DC/AC con conmutación de línea [8], etapa DC/DC mediante topología SIC o DIC [17], o etapa DC/DC resonante [20], muy interesante por la mejora obtenida en el rendimiento del convertidor. En la Figura 1-14 se muestra un ejemplo de inversor a partir de una etapa DC/DC por panel y un inversor centralizado con aislamiento en 
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 Figura 1-10. Distintas configuraciones del convertidor para IGF. 
 Figura 1-11. Esquema básico del inversor con convertidor DC/DC y a) aislamiento galvánico en HF, b) aislamiento galvánico en LF, c) sin aislamiento galvánico. 
 Figura 1-12. Esquema básico del inversor sin etapa DC/DC y a) aislamiento galvánico en LF, b) sin aislamiento galvánico. 
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 Figura 1-13. DC/DC + DC/AC con aislamiento HF a partir de Push-Pull e inversor monofásico. baja frecuencia. Esta topología es un ejemplo del esquema mostrado en la Figura 1-11 b), y tiene su mayor campo de aplicación en las IGF del tipo asociación serie de paneles e inversor centralizado, cuyo esquema se muestra en la Figura 1-9 c). En este caso, la etapa DC/DC está basada en un convertidor Boost encargado de extraer la máxima potencia de cada uno de los paneles mediante el algoritmo MPPT correspondiente, así como de elevar la tensión a la nominal del bus de continua. La etapa 
Voltage Source Inverter (VSI) trifásica actúa de convertidor DC/AC, controlando la tensión en el bus de continua y la corriente inyectada a la red a través del transformador de baja frecuencia. Un montaje similar, prescindiendo del aislamiento, permitiría obtener un convertidor para el esquema descrito en la Figura 1-11 c). Al igual que en los ejemplos anteriores, es habitual que los convertidores conmuten a frecuencias muy superiores a la de la red eléctrica. En lo que se refiere a los inversores sin etapa DC/DC, éstos pueden englobarse en dos grandes grupos; Voltage Source Inverters (VSI) y 
Current Source Inverters (CSI), tanto monofásicos como trifásicos [10], en función de que la entrada al convertidor sea en forma de fuente de tensión (VSI) o fuente de corriente (CSI). A pesar de que existen distintas alternativas para el diseño de estos convertidores, como por ejemplo el inversor con inductor flotante [8], inversor de tres niveles 
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mediante semi-puente y diodo clamp [19], o inversor VSI boost [23], la solución más extendida es la topología a partir de un puente completo [2], [8], [10], [12], [14], [22], [24]-[28], según se muestra en la Figura 1-15 (VSI con conexión a red sin aislamiento), Figura 1-16 (VSI con conexión a red con aislamiento), Figura 1-17 (CSI con conexión a red sin aislamiento) y Figura 1-18 (CSI con conexión a red con aislamiento). Estos convertidores son una aplicación práctica de los esquemas mostrados en la Figura 1-12, con un filtro de red LCL de 3er. orden. Cabe destacar que la inductancia de filtrado Lg de la Figura 1-15 y Figura 1-17, puede sustituirse por la inductancia de fugas del transformador empleado en  la Figura 1-16 y la Figura 1-18, obteniendo un filtro de conexión a red equivalente y, por lo tanto, un modelo del convertidor análogo en ambos casos. 
 Figura 1-14. DC/DC por panel + DC/AC centralizado con aislamiento LF a partir de etapas Boost e inversor trifásico VSI.  
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 Figura 1-15. Convertidor DC/AC trifásico mediante topología VSI y filtro LCL con conexión a red sin aislamiento. 
 Figura 1-16. Convertidor DC/AC trifásico mediante topología VSI y filtro LCL con conexión a red con aislamiento. Tal y como se comentó anteriormente, este tipo de convertidores se emplea principalmente en aplicaciones de conexión con inversor centralizado, de acuerdo a la Figura 1-9 a), presente en la actualidad en la mayor parte de huertos solares con potencias mayores a los 10KW, donde una única etapa es la encargada de llevar a cabo del control del seguimiento del punto de máxima potencia (MPPT) y de la corriente inyectada a la red eléctrica. Debido a las características del inversor, la tensión proporcionada por la matriz de paneles ha de ser superior a la tensión de la red eléctrica, por lo que es necesaria la asociación serie-paralelo de un gran número de módulos. En este caso, el empleo de un único algoritmo de MPPT no resulta óptimo cuando se producen efectos 
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tipo partial shading. Por otro lado, la avería del inversor desconecta de la red eléctrica una parte importante del huerto solar. Sin embargo, este tipo de convertidor ha sido el preferido durante mucho tiempo debido a la simplicidad del diseño y el reducido número de componentes, así como la mayor eficiencia frente a soluciones multi-etapa. 
 Figura 1-17. Convertidor DC/AC trifásico mediante topología CSI con conexión a red sin aislamiento. 
 Figura 1-18. Convertidor DC/AC trifásico mediante topología CSI con conexión a red con aislamiento.  
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1.2. TÉCNICAS DE MODULACIÓN Y CONTROL DE CONVERTIDORES VSI TRIFÁSICOS 
1.2.1. Modulación de convertidores VSI trifásicos Los distintos convertidores propuestos en el apartado anterior admiten diversas técnicas de modulación y de control, que dan lugar a diferentes características en lo que se refiere a distorsión armónica, rendimiento o comportamiento dinámico, entre otros. A continuación se hará una breve revisión de las técnicas de modulación y control aplicadas a VSI, dado que este tipo de convertidor está presente en todos los inversores expuestos en el apartado anterior, siendo especialmente relevante en las instalaciones de huertos solares que han proliferado en los últimos años en España, donde la topología de inversor centralizado mediante el empleo de VSI trifásicos ha cobrado especial relevancia. Por otro lado, la elección de este tipo de convertidor ha sido motivada por la relación que guarda la presente tesis con el contrato de I+D+I con título “Desarrollo de un inversor trifásico de 100kVA para sistemas de generación fotovoltaica con conexión a red”, entre el grupo de investigación GSEI, al que pertenece el tesinando, y la empresa Siliken S.A., cuyo objeto es el diseño y montaje de un inversor trifásico VSI centralizado para la conexión de una matriz de paneles de 100kVA a la red trifásica de distribución eléctrica. Las técnicas de modulación más extendidas en el control de convertidores electrónicos de potencia se basan en estrategias de modulación de ancho de pulso o Pulse Width Modulation (PWM), donde la señal de referencia o moduladora es codificada mediante la variación del ciclo de trabajo de una señal cuadrada de alta frecuencia, obteniendo un tren de pulsos cuyo espectro armónico contiene la señal moduladora de baja frecuencia junto con armónicos de alta frecuencia, los cuales pueden ser fácilmente filtrados; este tren de pulsos será el encargado de llevar a cabo la conmutación de los interruptores del convertidor. A continuación se citarán algunas de las estrategias PWM más 
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importantes [29]-[31], donde se ha supuesto que la señal moduladora es una referencia trifásica sinusoidal, dado que las técnicas de modulación estudiadas serán aplicadas a convertidores trifásicos DC/AC, donde las referencias serán corrientes o tensiones sinusoidales. 
•  Trailing Edge Naturally Sampled PWM:  La modulación de ancho de pulso tienen lugar mediante la comparación de una señal de referencia o moduladora (generalmente un sistema trifásico compuesto por tres señales sinusoidales de acuerdo a (1.1)), con una señal del tipo diente de sierra, de manera que cuando la moduladora sea mayor que la portadora, la salida del modulador se encontrará en estado alto, y cuando sea menor, en estado bajo, tal y como se aprecia en  la Figura 1-19 y Figura 1-20. 
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  (1.1) 
• Double Edge Naturally Sampled PWM: Este tipo de modulación se obtiene mediante la comparación de una señal de referencia o moduladora (generalmente un sistema trifásico compuesto por tres señales sinusoidales de acuerdo a (1.1)), con una señal triangular, de manera que cuando la moduladora sea mayor que la portadora, la salida del modulador se encontrará en estado alto, y cuando sea menor, en estado bajo. En ese sentido, el esquema de la Figura 1-19 es válido sin más que sustituir la portadora por una triangular, de manera que la comparación de moduladora y portadora permite obtener la modulación de ancho de pulso que se muestra en la Figura 1-21. Para el VSI trifásico mostrado en la Figura 1-22, la modulación propuesta en este apartado, también llamada Double Edge Naturally 
Sampled PWM, generaría las formas de onda que se muestran en la Figura 1-23. 
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 Figura 1-19. Esquema básico del modulador PWM trifásico mediante comparación con diente de sierra. 
 Figura 1-20. Salida del modulador para la comparación de una moduladora sinusoidal (Vm) con una portadora diente de sierra (Vp). 
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 Figura 1-21. Salida del modulador para la comparación de una moduladora sinusoidal (Vm) con una portadora triangular (Vp). 
 Figura 1-22. VSI trifásico. Las dos modulaciones expuestas hasta ahora deben implementarse mediante comparadores analógicos, dado que la conmutación se lleva a cabo justo en el momento en que se produce la comparación de ambas señales. No obstante, en sistemas discretos, resulta imposible determinar dicho instante, dado que tanto la portadora como la moduladora están formadas por valores digitales. Para evitar este problema, deben emplearse técnicas PWM discretas, donde la moduladora es una versión muestreada de la referencia analógica. En este caso, el valor muestreado de la moduladora se mantiene constante en un periodo completo de la portadora [32], [33]. 
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 Figura 1-23. Naturally Sampled Double Edge PWM aplicado a un VSI trifásico. 
•  Trailing Edge Regularly Sampled PWM: Corresponde a la versión discreta de la modulación Trailing Edge Naturally Sampled PWM, y por lo tanto la portadora es un diente de sierra, tal y como se muestra en la Figura 1-24. 
• Symmetrical Regularly Sampled PWM: Este tipo de modulación discreta se corresponde con la modulación Double Edge Naturally 
Sampled PWM, por lo que la portadora es una triangular. Puede comprobarse que, en este caso, es posible muestrear la señal moduladora una o dos veces por periodo de la señal portadora. En el caso que nos ocupa, se muestrea la moduladora una sola vez por 
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periodo de la señal portadora, tal y como se muestra en la Figura 1-25, de manera que la frecuencia de muestreo de la moduladora resulta la misma que la frecuencia de la portadora. 
• Asymmetrical Regularly Sampled PWM: Al igual que sucede en la modulación propuesta en el apartado anterior, la modulación que se expone a continuación está basada en la comparación de una señal moduladora muestreada con una señal portadora triangular. No obstante, en la modulación que nos ocupa, el muestreo de la señal tiene lugar dos veces por periodo de la señal portadora, por lo que la frecuencia de muestreo resulta el doble de ésta. Un ejemplo gráfico del muestreo, comparación e instantes de conmutación se muestra en la Figura 1-26. 
 Figura 1-24. Formas de onda de la modulación Trailing Edge Regularly 
Sampled PWM.  
 Figura 1-25. Formas de onda de la modulación Symmetrical Regularly Sampled 
PWM. 
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 Figura 1-26. Formas de onda de la modulación Asymmetrical Regularly 
Sampled PWM. Las modulaciones expuestas hasta ahora presentan un contenido armónico distinto que les confiere determinadas particularidades en lo que se refiere a la distribución y amplitud de los mismos, por lo que la distorsión armónica total es, en general, distinta en cada caso. Definiendo la distorsión armónica normalizada respecto de la tensión DC del bus de continua de acuerdo a (1.2), el índice de modulación en amplitud, ma, como el cociente del valor de pico de la moduladora entre el valor de pico de la portadora, y el índice de modulación en frecuencia, 
mf, como el cociente entre la frecuencia de la portadora y la frecuencia de la moduladora, es posible obtener la distribución armónica de la Figura 1-27 para la tensión entre fases de un inversor trifásico VSI [31]. 










=  (1.4) 
Los mejores resultados en cuanto a distorsión armónica se obtienen mediante la modulación  Asymmetrical Regularly Sampled PWM. Por otro lado, es posible demostrar que el valor de pico de la tensión entre fases del convertidor VSI de la Figura 1-22, modulado mediante 
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cualquiera de las técnicas expuestas hasta ahora, puede expresarse de acuerdo a (1.5), por lo que, teniendo en cuenta que 0<ma<1 (suponiendo que no se desean implementar técnicas de sobre-modulación), la tensión máxima que puede obtenerse mediante este tipo de modulaciones es de Vf-fmax=√3Vdc. 
 max 3f f a dcV m V− = ⋅  (1.5) 
 Figura 1-27. Espectro armónico de la tensión entre fases de un inversor trifásico VSI para a)Double Edge Naturally Sampled PWM, b) Asymmetrical 
Regularly Sampled PWM, c) Symmetrical Regularly Sampled PWM y d)Trailing 
Edge Regularly Sampled PWM para ma=0.9 y mf=21. 
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• Inyección de tercer armónico en la referencia: Como se mostró en el párrafo anterior, el valor máximo de la tensión en el lado AC del VSI está limitado de acuerdo a (1.5). Teniendo en cuenta que el límite en los inversores monofásicos se encuentra en 2Vdc para ma=1, resulta importante encontrar una solución que permita alcanzar este valor máximo. En ese sentido, se comprueba que la inyección del tercer armónico en la referencia o moduladora de cada una de las ramas del inversor trifásico, con un valor de amplitud igual a 1/6 de la amplitud del armónico fundamental, permite aumentar el valor máximo de ma hasta 1.15 sin entrar en la zona de sobre-modulación, cuando se emplea la modulación 
Assymetrical Regularly Sampled PWM, por lo tanto el valor máximo de la tensión entre fases puede expresarse de acuerdo a (1.6).  max max 3 1.99f f a dc dcV m V V− = ⋅ =  (1.6) El normal funcionamiento del inversor modulado mediante PWM sinusoidal permite cancelar el tercer armónico inyectado en la tensión entre fases o tensión de línea, aunque cabe recordar que el mismo se encontrará presente en la tensión de fase de cada una de las ramas, tal y como se muestra en la Figura 1-28 y la Figura 1-29. 
 Figura 1-28. Tensión de fase para una de las ramas con inyección de tercer armónico en la señal de referencia y modulación Assymetrical Regularly 
Sampled PWM para ma=1 y mf=21. a) Dominio del tiempo y b) espectro armónico. 
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 Figura 1-29. Contenido armónico y distorsión armónica de la tensión entre fases para modulación Assymetrical Regularly Sampled PWM, ma=0.9 y mf=21. 
• Space Vector Modulation (SVM): Esta técnica de modulación ha alcanzado en la actualidad una gran popularidad, debido a su naturaleza intrínsecamente discreta, su facilidad de implementación en procesadores digitales, y su capacidad de conseguir un índice de modulación en amplitud mayor que la unidad sin alcanzar la zona de sobre-modulación [29], [34], [35]. La modulación en el espacio vectorial o SVM está basada en la proyección normalizada de un sistema trifásico equilibrado sobre un plano de dos dimensiones de acuerdo a la transformada de Clarke, según se muestra en la Figura 1-30. 
 Figura 1-30. Proyección αβ. 
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La proyección del sistema trifásico descrito en (1.1) mediante (1.7) genera un fasor temporal Vαβ que gira con una velocidad angular ωo igual a la del armónico fundamental del sistema trifásico.  
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 (1.7) 
El subespacio vectorial obtenido queda reflejado en la Figura 1-31,  donde se han añadido los vectores de estado de los interruptores. Estos vectores corresponden a las distintas combinaciones de los transistores del VSI trifásico, y quedan reflejados en la proyección como cada uno de  
 Figura 1-31. Proyección αβ y vectores de estado. los radios del hexágono. Para conseguir el fasor Vαβ , ha de calcularse la secuencia y el tiempo en que deben distribuirse los vectores de estado adyacentes NV  y 1NV +  para cada periodo de conmutación, los cuales definen el sector de conmutación en el que se encuentra dicho fasor. A partir de la Figura 1-32 pueden deducirse las siguientes expresiones: 
 2 · ·sin 33Nd V π θ = −    (1.8) 
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 ( )1 sin2 · ·3Nd V θ+ =   (1.9)  0 11 ( )N Nd d d += − +  (1.10) 
 Figura 1-32. Cálculo de los ciclos de trabajo de los vectores de estado adyacentes en un sector de conmutación. Donde N depende del sector de conmutación en el que se encuentra el fasor Vαβ , dN es el ciclo de trabajo para el vector VN, k es el ciclo de trabajo para el vector VN+1 y d0 es el ciclo de trabajo del vector nulo. 1.2.2. Control de convertidores VSI trifásicos Teniendo en cuenta que el convertidor VSI trifásico actúa como interfaz entre el panel solar fotovoltaico y la red eléctrica, el control del mismo debe contemplar, al menos, las siguientes características [7]. 
• Control del lado del panel solar fotovoltaico: 
• Control de la potencia extraída del panel fotovoltaico mediante algoritmos MPPT, cuyo objetivo es extraer la máxima potencia en función de las condiciones climáticas y proteger el panel. 
• Control del lado de la red eléctrica. 
• Control de la potencia activa entregada a la red eléctrica. 
Capítulo I                                                                                   Estado de la técnica 
31 
• Control de la potencia reactiva entregada a la red eléctrica. 
• Control de la calidad de la potencia inyectada. 
• Sincronización con la red eléctrica. Dado que, en general, el inversor trifásico conectado a la red eléctrica no controla la tensión aplicada a la carga, puede emplearse un único convertidor VSI para controlar la tensión de los paneles solares fotovoltaicos y, por tanto, la potencia extraída de los mismos, así como la corriente inyectada a la red de distribución eléctrica, y por tanto, la potencia activa y reactiva del sistema. En la Figura 1-33 se muestra un esquema básico de control para el convertidor VSI trifásico conectado a red mediante filtro LCL, donde se han indicado el mínimo de variables que deben ser sensadas, entre las que se encuentran las variables de estado que se pretenden controlar (tensión del panel solar fotovoltaico, Vpv, y corriente entregada a la red, 
i2) junto con la tensión de la red eléctrica, Vred, necesaria para la sincronización con la red eléctrica [2], [12]. Es importante destacar que el resto de variables del sistema, como por ejemplo i1, iCf o VCf, pueden ser también sensadas en función de la complejidad el algoritmo de control. En concreto, en ocasiones es preferible el control de la corriente entregada por el inversor, i1, dado que su sensado resulta más sencillo y puede integrarse como parte del convertidor [2]; un estudio detallado de la influencia en el comportamiento del VSI del sensado de i1 o i2 puede encontrarse en [36]. Por otro lado, es habitual el empleo de técnicas de damping activo para atenuar la resonancia del filtro LCL, donde puede ser necesario el sensado de las corriente i1 e i2 [12] o de la tensión a la salida del convertidor, Vs, [37]. 
Capítulo I                                                                                   Estado de la técnica 
32 
 Figura 1-33. Esquema básico de control del convertidor VSI trifásico. 1.2.2.1. ESTRATEGIAS DE CONTROL Actualmente son tres las estrategias más extendidas para el control de VSI [38]: 
• Voltage Oriented Control (VOC): Esta estrategia de control emplea el control modo corriente en un marco de referencia síncrono (SRF), cuyo desarrollo matemático se detalla a partir de la página 89 y hasta la página 96, según se muestra en la Figura 1-34, de manera que debe diseñarse un lazo de control lento para el seguimiento de la referencia de la tensión en el panel fotovoltaico, VPV, y dos lazos de control rápidos para el seguimiento de la referencia de las corrientes inyectadas a la red en el SRF (componentes id e iq), mediante el diseño de los reguladores HVpv, Hid y Hiq respectivamente. La estimación de la fase de la red eléctrica, θi, puede llevarse a cabo mediante diversas técnicas, descritas en el apartado “Sincronización con la Red Eléctrica” de este mismo capítulo. A pesar de que en apartados posteriores se ofrece una descripción más detallada de la proyección del sistema trifásico de corrientes, ired, al SRF, 
idq, es conveniente destacar aquí que dicha proyección permite el control 
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desacoplado de la potencia activa y reactiva entregada a la red eléctrica, mediante el control de la componente d, id, y la componente q, iq, de la corriente, respectivamente. Por ello, en general, y para obtener un factor de potencia próximo a la unidad, adoptando el criterio de que el convertidor se comporta como un generador, se fija un valor igual a cero para la variable iq. En la  Figura 1-35 a) se observa la proyección de ired en el SRF, idq, en el caso general en que el factor de potencia del inversor no es unitario, esto es, cos(φ)≠1, mientras que la Figura 1-35 b) se muestra la proyección de idq para el caso en que iq=0, y, por lo tanto, el factor de potencia del inversor es unitario, cos(φ)=1.  
 Figura 1-34. Esquema básico de la estructura de control VOC. Por otro lado, la referencia de la tensión del panel, VPV, suele provenir de un algoritmo lento (más lento que el lazo de control de VPV) de seguimiento de máxima potencia, encargado de extraer la máxima potencia del panel solar fotovoltaico. Esta estructura de control ha alcanzado una gran popularidad en la actualidad debido a que permite el control desacoplado de la energía activa y reactiva, incluye protección de sobre-corriente, y permite una 
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θi θi  Figura 1-35. Proyección las corrientes y tensiones de red en un SRF cuando a) el factor de potencia es distinto de la unidad y b) cuando el factor de potencia es unitario, suponiendo que el inversor se comporta como generador. 
•  Virtual Flux Oriented Control (VFOC): Este tipo de control está basado en la estimación del flujo virtual de la red eléctrica, y su principio es muy similar al descrito en la estrategia VOC, sin más que sustituir el bloque de estimación de la fase de la red eléctrica, θi, en la Figura 1-34, por un estimador del flujo, ψi, del cual se muestra un esquema en la Figura 1-36. 
 Figura 1-36. Diagrama de bloques de un estimador de flujo. 
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Es importante destacar que la estimación del flujo se lleva a cabo en un Marco de Referencia Estacionario (StRF), y, por lo tanto, las tensiones de red deben proyectarse en el plano αβ descrito en la Figura 1-35. Esta estrategia de control ha sido empleada mayoritariamente en conjunción con el control DPC [38], [43]-[46]. 
•  Direct Power Control (DPC): Esta estrategia de control deriva de la conocida estrategia Direct Torque Control (DTC), empleada en motores  de inducción, y está basada en el control de la potencia activa instantánea (p) y reactiva instantánea (q) inyectada a la red por el inversor [47]-[50]. En la Figura 1-37 se muestra un esquema básico de funcionamiento, en la que se aprecia un lazo de control para la tensión de panel, Vpv, de acuerdo a una referencia Vpv*, generalmente proporcionada por un algoritmo de MPPT, y dos lazos de control mediante histéresis de la potencia activa instantánea, p, y la potencia reactiva instantánea, q. 
 Figura 1-37. Esquema básico de la estrategia de control DPC. La conmutación de los interruptores del puente trifásico se lleva a cabo mediante una tabla de conmutación que tiene en cuenta el estado de la 
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salida de los comparadores con histéresis de cada uno de los lazos de control de p y de q, Sp y Sq respectivamente, y del sector, θn, en el que se encuentra el fasor de la tensión de red, Vred, o del flujo, ψred, estimados, de acuerdo a la TABLA 1-I [48], [51]-[53]. El sector en el que se encuentra la tensión de red o el flujo estimados se deduce a partir de la Figura 1-38, y puede ser calculado mediante la arcotangente de las componentes α y β. TABLA 1-I. Secuencia de conmutación. 
 
 Figura 1-38. Sectores del vector Vred en el marco de referencia estacionario. Por otro lado, tanto Sp como Sq son las salidas de comparadores con histéresis, por lo que se cumplen (1.11) y (1.12), siendo Hp y Hq las bandas de histéresis de los reguladores de la potencia activa, p, y la potencia reactiva, q, respectivamente. 
 1  *0  *p pp pS p p HS p p H= → < −= → > −  (1.11) 
 1  *0  q *q qq qS q q HS q H= → < −= → > −  (1.12) 
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Para la estimación de p, q y de las tensiones de red en el StRF, pueden emplearse (1.13), (1.14) y (1.15) donde LX es la inductancia de la rama donde la corriente ha sido sensada, SX es el estado de cada una de las ramas del puente trifásico, y Vα, Vβ, iα e iβ son las proyecciones de las tensiones de red y las corrientes de red en el StRF [38]. 
 ( )a b cX a b c PV a a b b c cdi di dip L i i i V S i S i S idt dt dt = + + + + +    (1.13) 
 ( ) ( ) ( )1 33 a cX c a PV a b c b c a c a bdi diq L i i V S i i S i i S i idt dt    = − − − + − + −       (1.14) 
 2 21V i i pi iV qi iα α ββ αβ α β −     =     +      (1.15) Tras haber efectuado una revisión de las estrategias de control más ampliamente empleadas en convertidores electrónicos de potencia trifásicos, se comprueba que en todas ellas se emplean, en general, reguladores en los lazos cerrados de control, como es el caso de HVpv en la Figura 1-34 y la Figura 1-37 o Hid, Hiq y los reguladores de histéresis en la Figura 1-34. Dichos reguladores cumplen la función de asegurar un buen seguimiento de la referencia y la estabilidad del sistema, permitiendo ajustar la respuesta dinámica del convertidor. Por este motivo, a continuación se presentan algunos de los reguladores más relevantes empleados en el control de convertidores electrónicos de potencia trifásicos. 1.2.2.2. REGULADORES LINEALES 
• Reguladores PI en el SRF (SRFPI): El control VOC está basado en la proyección del sistema trifásico de tensiones y corrientes en un marco de referencia síncrono (SRF), de acuerdo a lo expuesto en la página 94 hasta la página 101, con la frecuencia de la red eléctrica, de acuerdo a la Figura 1-35. Una vez llevada a cabo la proyección en el SRF, las variables de control pasan a ser magnitudes DC [38]. En ese sentido, es habitual el 
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empleo de reguladores SRFPI, los cuales presentan una ganancia muy elevada para este tipo de señales, permitiendo por tanto un buen seguimiento de la referencia, con un ajuste relativamente sencillo de la estabilidad del convertidor [7], [12], [39], [41]. En la Figura 1-39 se muestra el esquema de la estrategia de control VOC a partir de los reguladores PI descritos en (1.16) y en (1.17), donde se han incluido los bloques Kd(s) y Kq(s), encargados del desacoplo de las variables de estado id e iq, cuyas expresiones, mostradas en (1.18) y en (1.19), son válidas para el VSI con filtro LCL mostrado en la Figura 1-33. En este esquema se comprueba igualmente que la referencia del lazo de control de la tensión del panel es proporcionada por un algoritmo de MPPT. 
 ( ) IVV PV KPI s K s= +  (1.16) 
 ( ) III PI KPI s K s= +  (1.17) 






=  (1.18) 






=  (1.19) 
• Reguladores Proportional+Resonant (PR) en el StRF: El regulador PR se obtiene al realizar una traslación del regulador SRFPI diseñado en el SRF al StRF, de acuerdo al procedimiento descrito en [54]. Para ello, cabe definir el control de dos señales de error, Ex y Ey, de acuerdo a la Figura 1-40, donde se contempla la posibilidad del control de los términos cruzados, y cuya expresión matricial se muestra en (1.20), indicando xy el sistema de referencia en el que se ha diseñado el regulador (dq para SRF y αβ para StRF). 
 ( ) ( )( ) ( )11 1221 22xy xyx xxy xyy yV EH s H sV EH s H s    =            (1.20) 
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 Figura 1-39. VOC mediante reguladores SRFPI. 
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22( )xyH s  Figura 1-40. Control de las señales de error Ex y Ey. Aplicando (1.22) al regulador SRFPI descrito en (1.17), se obtiene el regulador equivalente en el StRF mostrado en (1.23), donde aparecen reguladores de los términos cruzados. Es importante destacar que la proyección en el SRF puede llevarse a cabo para la secuencia directa (+ωi) o bien para la secuencia inversa (-ωi), por lo que (1.23) es el regulador de la secuencia directa. De manera análoga a lo expuesto hasta ahora, puede obtenerse el regulador de la secuencia inversa mostrado en (1.24). 
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 + + − + − −
=  − + + − + + −  
 (1.21) 
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 (1.22) 
 ( ) 2 2 2 2







K s K sK
s s
G s






 + − + + =
 
+ + + 
 (1.23) 
 ( ) 2 2 2 2







K s K sK
s s
G s






 + + + =
 
− + + + 
 (1.24) 
Combinando (1.23) y (1.24), se obtiene (1.25) [55]. Este regulador, que no incluye reguladores en los términos cruzados, permite el control de la secuencia directa e inversa en el StRF sin necesidad de llevar a cabo la proyección en el SRF. 






















Dado que ( )G sαβ  es equivalente al regulador SRFPI, no presenta error en el seguimiento de la consigna AC con frecuencia ωi, debido a que, tal y como puede observarse en la Figura 1-41, la respuesta del filtro presenta una ganancia muy elevada (teóricamente infinita) en dicha frecuencia. Con todo lo expuesto hasta ahora, es posible definir el esquema de control de la Figura 1-42 para el empleo del regulador (1.26) en el StRF, donde las referencias Iα e Iβ son magnitudes sinusoidales de frecuencia ωi.  
Capítulo I                                                                                   Estado de la técnica 
42 
 ( ) 2 2IIPI
i





 Figura 1-41. Respuesta en frecuencia del filtro PR con KPI=1, KII=10, ωi=2π50rad/s. Dicho regulador se emplea en multitud de aplicaciones de electrónica de potencia [12], [56]-[64], donde resulta habitual añadir amortiguamiento al regulador para evitar problemas relacionados con la ganancia infinita que este presenta a la frecuencia de sintonización [65]. 
• Control predictivo Dead Beat: El control predictivo Dead Beat es un control enteramente digital capaz de eliminar el error entre la referencia y la variable sensada en un periodo de muestreo, lo cual hace que este controlador tenga un ancho de banda muy superior al resto de controladores expuestos hasta ahora. No obstante, esta ventaja es también uno de sus principales inconvenientes, dado que es muy sensible al ruido de muestreo y a errores de modelado del convertidor. Suele emplearse en el NRF [7], [32], [66]-[70], de acuerdo a la Figura 1-43 y la Figura 1-44, junto con las ecuaciones (1.27), (1.28) y (1.29). No obstante, en [71] se superan las limitaciones del control Dead Beat en el NRF mediante técnicas de control predictivo en el SRF. 
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 Figura 1-42. VOC mediante reguladores PR en el StRF. 
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 Figura 1-43. Control Dead Beat en el NRF. 
( )DBG z( )DBF z  Figura 1-44. Regulador Dead Beat. 













= − − 
 
 (1.28) 
 ( ) 111DBF z z−= −  (1.29) 
• Reguladores mediante realimentación de estado: Este tipo de reguladores está basado en la teoría de control lineal multivariable y puede ser implementado en el StRF o en el SRF [13], [38], [72], resultando muy interesante cuando se desean implementar técnicas de 
damping activo del filtro LCL de red [73]. El esquema básico de control 
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se muestra en la Figura 1-45, donde el convertidor queda modelado por sus ecuaciones de estado. El diseño de las ganancias K1 y K2 suele llevarse a cabo mediante la técnica de asignación de polos, mientras que 
Kf y Kd se diseñan para corregir la respuesta transitoria [13]. 

 Figura 1-45. Esquema básico del regulador mediante realimentación de estado. 1.2.2.3. REGULADORES NO LINEALES 
• Control de histéresis: El control de histéresis está basado en  el control en lazo cerrado de la corriente inyectada a la red eléctrica mediante la comparación con histéresis de una señal de error con una referencia, de manera que, finalmente, dicho error, en régimen permanente, debe ser nulo. Este tipo de regulador incluye en una sola etapa el regulador y el modulador PWM, y puede describirse de manera esquemática de acuerdo a la Figura 1-46 a), donde cada uno de los comparadores puede modelarse de acuerdo a la Figura 1-47. El normal funcionamiento de este tipo de regulador da lugar a la trayectoria de conmutación en el StRF mostrada en la Figura 1-46 b) [13], [38]. En líneas generales, las principales ventajas de este tipo de control son su simplicidad, robustez, buen seguimiento de consigna, independencia de los parámetros de la carga, y muy buena respuesta dinámica. Como 
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contrapartida, la frecuencia de conmutación depende en gran medida de la carga. Por otro lado, la protección del convertidor es complicada debido a la aleatoriedad de los instantes de conmutación. Es por esto que existen técnicas que permiten obtener una frecuencia de conmutación media constante [38], [74]. Finalmente cabe destacar que la implementación discreta del comparador con histéresis incluye ciertas limitaciones en el diseño del mismo que lo asemejan al controlador delta-modulator que se expone a continuación [75]. 
 Figura 1-46. Control por histéresis. a) Esquema simplificado y b) Trayectoria de conmutación. 
 Figura 1-47. Modelo del comparador con histéresis. 
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• Control Delta-Modulation (DM): El controlador DM está basado en el controlador por histéresis expuesto anteriormente, por lo que el esquema básico de funcionamiento es el mostrado en la Figura 1-46 a), donde el comparador-modulador es discreto, y puede modelarse de acuerdo a la Figura 1-48. La adición de acción integral sobre el error y la realimentación de la salida del circuito S/H ha dado lugar al modulador sigma-delta [76], el cual puede ser empleado para fijar los instantes de  
 Figura 1-48. Comparador DM. conmutación, obteniendo un modulador adecuado para llevar a cabo estrategias de conmutación suave ZVS [77], [78]. 
• Control por deslizamiento o Sliding Control:  Este tipo de control ha alcanzado una popularidad considerable en la actualidad, encontrándose presente tanto en aplicaciones de energía solar fotovoltaica con conexión a red [79]-[82], como en aplicaciones Stand-
Alone [83]-[87]. El objetivo de este tipo de control es encontrar una función que defina una superficie de desplazamiento que permita obtener un error de seguimiento de consigna nulo mediante el cálculo de los vectores de conmutación adecuados. Para el sistema de segundo orden mostrado en (1.30), el control SMC debe encontrar la superficie descrita en (1.31), de manera que la señal de control, u(t), se define de acuerdo a (1.32).  ( ) ( ) ( ) ( )2 20 0 02y t y t y t u tζω ω ω+ + =   (1.30) 
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 ( ) ( ) ( )1 2s t y t y tσ σ= +  (1.31) 
 ( ) ( )( ) maxmax maxsign uu t u s t u+= ⋅ = −  (1.32) El normal funcionamiento del control SMC da como resultado una señal de control conmutada entre los valores +umax y -umax de acuerdo a la función de conmutación s(t). Tal y como se comprueba en la Figura 1-49, el sistema descrito en (1.30) partirá del estado [ ]0 0,y y  y, tras superar la etapa de aproximación a la superficie deslizante (RM), alcanza la misma. En este momento, el sistema se encuentra en modo deslizante (SM), alcanzando finalmente el estado [ ] [ ]0 0, 0,0y y = . Se comprueba que la dinámica del modo SM responde al sistema de primer orden descrito en (1.31), pudiendo ajustarse de acuerdo a (1.33). 
 2 21 1y yσ στσ σ= − → =  (1.33) 
 Figura 1-49. Ejemplo de superficie de deslizamiento. En último lugar, cabe destacar que (1.32) daría lugar a una frecuencia de conmutación infinita, por lo que en la práctica se introduce cierta histéresis que permite controlar la frecuencia de conmutación. El esquema básico de control SMC en el SRF se muestra en la Figura 1-50. 
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 Figura 1-50. Control SMC en el SRF. 
• Técnicas de Inteligencia Artificial (AI) basadas en Redes Neuronales y Lógica Difusa: Las estructuras de redes neuronales artificiales están basadas en la estructura de las neuronas biológicas, de acuerdo a Figura 1-51 [88].  
 Figura 1-51. Estructura de una red neuronal a) biológica y b) artificial. 
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Esta estructura permite el aprendizaje, por lo que cada uno de los coeficientes que forman dicha estructura puede ser modificado on-line de acuerdo a los datos obtenidos de la planta o de otro proceso del control de la misma, dando lugar a algoritmos de control adaptativos y robustos, capaces de procesar la información en paralelo [13], lo que los hace especialmente atractivos para el empleo de FPGA’s [89].  Por otro lado, la lógica difusa es una técnica de control basada en la existencia de diferentes estados entre los dos estados digitales tradicionales (1 y 0), cuyo esquema básico de funcionamiento se muestra en la Figura 1-52. Su mayor potencial es que permite el control de un sistema sin necesidad de conocer su modelo. 
 Figura 1-52. Esquema del control Fuzzy. Para llevar a cabo el control del error mediante lógica difusa, es preciso llevar a cabo un proceso de Fuzzyficación del error, e, y de la derivada del error, ∆e. Este proceso consiste en la cuantificación de dichas variables de acuerdo a un patrón de lógica difusa o función de pertenencia con más de dos estados, donde el 0 representa la no pertenencia a un grupo, y el 1 la pertenencia completa. En función del valor obtenido, la variable de entrada pertenecerá a un grupo en concreto definido con anterioridad. Una vez procesada la señal difusa, se obtiene la acción de control mediante un proceso de Desfuzzyficación. Por ejemplo, un proceso de asignación de pertenencia a una clase mediante la etapa de Fuzzyficación se muestra en la  Figura 1-53, donde se comprueba que para las variables de entrada “Temperatura” y 
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“Humedad”, existe un valor de pertenencia determinado para cada una de las clases definidas “Congelado”, ”Frio”, “Normal”, “Tibio” y “Caliente” para la “Temperatura” y “Seca”, “Húmeda” y “Mojada” para la Humedad. 
 Figura 1-53. Asignación de pertenencia a una clase mediante el proceso de 
Fuzzyficación de las variables de entrada Temperatura y Humedad. A partir de esta información difusa, es posible realizar el control de dichas variables mediante simples estructuras “IF <sentencia> THEN <sentencia>” [90]-[93]. El mayor problema que presenta el control mediante lógica difusa es que tanto las clases como el proceso de asignación de pertenencia deben ser definidos en el proceso de diseño, obteniendo una estructura de control muy rígida que no se adapta a las variaciones de la planta. Para evitar los problemas de las redes neuronales y de control mediante lógica difusa, es posible combinar ambas técnicas, de manera que el aprendizaje de las redes neuronales pueden llevarse a cabo mediante lógica difusa [91], [94]-[96], obteniendo estructuras de control adaptativas a partir de algoritmos de aprendizaje independientes del proceso y fácilmente programables en plataformas de procesado digital de la señal. En la actualidad, es habitual el empleo de estas técnicas de control en convertidores electrónicos de potencia para fuentes de energía renovable [97]-[102]. 1.3. ALGORITMOS DE MPPT 
La célula fotovoltaica presenta una respuesta V-I dependiente de la irradiancia y de la temperatura, con un máximo de potencia entregada 
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distinto en cada caso, tal y como se muestra en la Figura 1-4 y la Figura 1-5a). Desde el punto de vista la potencia entregada por la matriz de paneles fotovoltaicos, es necesario implementar algún tipo de control capaz de establecer el punto de funcionamiento de máxima potencia (Maximum Power Point - MPP). Estos algoritmos de control  son conocidos como algoritmos de seguimiento del punto de máxima potencia (Maximum Power Point Tracking - MPPT). En este apartado se hará una revisión de los métodos más relevantes publicados hasta la fecha [103]. 
• Hill Climbing / Perturbación y Observación (P&O): Ambos métodos están basados en la característica V/P del panel solar, de acuerdo a la Figura 1-54 a). El objetivo de estos métodos de MPPT es encontrar el punto de MPP (VMPP/PMPP) mediante perturbaciones del ciclo de trabajo del convertidor o de la tensión del panel. En líneas generales, dichos métodos precisan el sensado de la tensión y de la corriente del panel, de manera que la potencia pueda ser calculada. 
 Figura 1-54. Respuesta V/P de un panel solar fotovoltaico a) para una irradiancia determinada y b) para dos irradiancias distintas. A partir de estos datos, el algoritmo de control de ambos métodos se muestra en la TABLA 1-II. Puede comprobarse que tanto la precisión como la velocidad con que con que ambos algoritmos alcanzan el MPP depende de la amplitud de la perturbación. En este sentido, grandes amplitudes permiten una convergencia mayor y una menor precisión, dado que en torno al MPP, 
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el sistema oscila de acuerdo a la amplitud de la perturbación. Por lo tanto, existen variaciones del método propuesto en que dicha amplitud varía en función del punto de funcionamiento del panel, obteniendo una velocidad de convergencia y una precisión elevadas. TABLA 1-II. Algoritmo Hill Climbing / P&O Perturbación ∆P Próxima perturbación + + + + - - - + - - - + En último lugar, cabe destacar que uno de los principales problemas del método de MPPT propuesto en este apartado, está relacionado con las variaciones rápidas de la irradiancia que suceden en situaciones típicas de oscurecimiento parcial de la matriz. En la Figura 1-54 b) se muestran las curvas V/P de un panel fotovoltaico para dos valores de irradiancia distintos (P1 y P2). Partiendo de la curva P1, la perturbación desplaza el punto de funcionamiento desde A hasta B. La potencia medida en este momento es menor que en A, por lo que la siguiente perturbación debería llevar el punto de funcionamiento de nuevo hacia A para alcanzar el MPP. No obstante, si en ese mismo instante varía la irradiancia, la curva del panel pasa a ser P2, por lo que el punto en el que el panel se encuentra pasa de B a C. En este caso, la potencia calculada es mayor que en A, por lo que la estrategia de control expuesta en la TABLA 1-II sugiere que la próxima perturbación ha de ser positiva. Esta acción llevaría el punto de funcionamiento del panel lejos del MPP, ocasionando un mal seguimiento del mismo. No obstante, distintas variaciones del algoritmo original han sido propuestas para evitar este problema. 
• Conductancia Incremental (IncCond): El algoritmo IncCond está basado en el signo de que la pendiente de la curva V/P. De acuerdo a  la Figura 1-54, se cumple (1.34), por lo que el MPP puede ser alcanzado comparando la conductancia instantánea (I/V) con la conductancia incremental (∆I/∆V), de acuerdo al flujograma de la Figura 1-55. 
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00 izquierda MPP izquierda MPP0 derecha MPP derecha MPP
dP dV MPP I V I V MPP
dP dV I V I V
dP dV I V I V
= → Δ Δ = − → 
 > → → Δ Δ > − → 
 < → Δ Δ < − → 
 (1.34) 
 Figura 1-55. Flujograma de IncCond. Al igual que sucedía con el método P&O, tanto la velocidad de convergencia del algoritmo como la resolución del mismo dependen del incremento de la tensión de referencia del panel fotovoltaico. 
• Tensión de Circuito Abierto: Se puede comprobar que existe una relación prácticamente lineal entre la tensión en el MPP, VMPP, y la tensión de circuito abierto, VOC, independiente de la irradiancia y de la temperatura, expresada en (1.35), donde la constante k1 depende de las 
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características de la matriz de paneles fotovoltaicos y debe ser obtenida empíricamente.   1MPP OCV K V≈ ⋅  (1.35) Para obtener el valor de VOC, el convertidor electrónico de potencia puede ser desconectado periódicamente. Dado que esto supone una pérdida de potencia entregada a la red, también es posible obtener este valor a partir de unas celdas de muestra instaladas en la matriz. 
• Corriente de Cortocircuito: El funcionamiento de este método de MPPT es similar al de “Tensión de Circuito Abierto”, donde la corriente de cortocircuito, ISC, es medida periódicamente. A partir de este dato, (1.36) es empleado para calcular IMPP.  2MPP SCI k I≈ ⋅  (1.36) Este método puede necesitar de sensores e interruptores adicionales para la medida de la corriente ISC, y no opera exactamente en el MPP, dado que (1.36) es tan sólo una aproximación lineal del funcionamiento del panel. 
• Control mediante Lógica Difusa: El seguimiento del MPP mediante técnicas de lógica difusa presenta la ventaja de que el controlador puede operar con entradas imprecisas, por lo que no necesita de un modelo matemático exacto del proceso y es capaz de controlar procesos no lineales. El control difuso consta principalmente de tres etapas; Fuzzyficación, búsqueda de regla de control en tablas, y 
Desfuzzyficación. En la primera etapa, las entradas con valor numérico son convertidas a variables lingüísticas en función de su grado de pertenencia a un determinado grupo, de acuerdo a la Figura 1-56. Esta figura contempla los cinco grupos usados normalmente: NB (muy negativo), NS (poco negativo), ZE (cero), PS (poco positivo) y PB (muy positivo). Por otro lado, los valores a y b señalan los valores numéricos que indican el límite de pertenencia a un grupo o a otro. 
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 Figura 1-56. Etapa de Fuzzyficación. Es habitual que tanto el error como el incremento del error sean las variables sometidas al proceso de Fuzzyficación. A partir de estas variables lingüísticas, es posible llevar a cabo el control del convertidor mediante la TABLA 1-III, donde los valores ZE, NB, NS, PB y PS deben someterse a un proceso de Desfuzzyficación.  TABLA 1-III. Tabla de control. 
 Tanto el proceso de Fuzzyficación como el proceso de Desfuzzyficación, necesitan de un ajuste previo por parte del diseñador, y es muy sensible al conocimiento del mismo del sistema a controlar. No obstante, trabajos recientes han propuesto técnicas de control difuso adaptativo capaz de variar las reglas de Fuzzyficación y Desfuzzyficación de acuerdo a variaciones en el proceso controlado. 
• Control mediante Redes Neuronales: Las redes neuronales se basan en el esquema de la Figura 1-57, donde la salida es la combinación lineal de cada una de las entradas ponderadas mediante los coeficientes de cada una de las capas de la red (capa de entrada, capa de salida y capa oculta). 
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 Figura 1-57. Esquema básico de una red neuronal. La principal característica de las redes neuronales es su capacidad de aprendizaje, por lo que este tipo de control requiere de un aprendizaje previo que permita alcanzar el MPP de manera óptima. Por otro lado, junto con las técnicas de lógica difusa, es posible crear un sistema de control adaptativo que no precisa de un modelo exacto de la matriz de paneles fotovoltaicos, siendo las entradas al sistema cualquier parámetro considerado de interés para alcanzar el MPP. 
• Control de Correlación de Rizado (RCC): El control del MPP mediante un convertidor conmutado da lugar a un rizado de conmutación sobre el punto de funcionamiento de la tensión y corriente del panel. En este sentido, se comprueba que la información del signo de la derivada en función del tiempo de la corriente, la tensión y la potencia del panel están relacionadas con la zona de la curva V/P en la que se encuentra el mismo. Cabe recordar que el rizado de tensión está relacionado con la derivada en función del tiempo de la corriente, y, análogamente, el rizado de corriente está relacionado con la derivada en función del tiempo de la tensión, por lo que la información del rizado o de las derivadas de la tensión y la corriente, pueden ser empleadas para el cálculo del ciclo de trabajo, de acuerdo a (1.37) o (1.38). Esta técnica puede ser implementada mediante circuitos analógicos.   ( ) 3d t k pv dt= −     (1.37)  ( ) 3d t k pi dt=    (1.38)  
Capítulo I                                                                                   Estado de la técnica 
58 
• Barrido de Corriente: Este método de MPPT está basado en la obtención de la curva I-V del panel cada cierto tiempo. Una vez obtenida la misma, el MPP puede ser calculado. La función elegida para realizar el barrido de corriente permite realizar el barrido de corriente mediante la descarga de un condensador. 
• Control de tensión en condensador DC-Link: Basado en el equilibrio de potencia entregada por el panel e inyectada a la red eléctrica, el mayor atractivo de esta técnica es la capacidad de operar en el MPP sin necesidad de sensores de tensión y corriente en el panel. El esquema básico de esta técnica de MPPT se muestra en la Figura 1-58. 
 Figura 1-58. Control de tensión en condensador DC-Link. Teniendo en cuenta que el ciclo de trabajo del convertidor Boost se obtiene de acuerdo a (1.39), se deduce que, para un valor constante de 





= −  (1.39) 
En ese sentido, el algoritmo MPPT es el encargado de ajustar d para que la corriente entregada a la red eléctrica sea máxima, Imax. Esto asegura que la potencia entregada a la misma es máxima, y por lo tanto, la potencia entregada por el panel también lo será. Cabe recordar que el control del inversor es el encargado de mantener constante la tensión en el condensador de la DC-link, Vlink. 
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• Maximización de Corriente o Tensión en la carga: Suponiendo que el convertidor electrónico de potencia presenta un rendimiento del 100%, es posible afirmar que maximizar la potencia entregada a la carga implica maximizar la potencia entregada por el panel, y viceversa. Por lo tanto, en función de que la carga sea resistiva, una fuente de corriente, una fuente de tensión, o una combinación de ambas, es posible elaborar distintas estrategias de control donde la corriente o la tensión entregada por el convertidor sea maximizada. En general, este método tan sólo precisa de un sensor para la corriente o bien para la tensión en  la carga. 
• Realimentación de dP/dV o dP/dI: En instalaciones fotovoltaicas de elevada potencia se emplean microcontroladores y DSP’s para el control de las mismas, lo que ha dado lugar a la posibilidad de controlar el MPP a partir del cálculo directo de la pendiente de la curva de potencia del panel (dP/dV o dP/dI), donde, en general, el control del convertidor tiene como objetivo llevar el sistema al punto de funcionamiento del MPP, donde la misma es igual a cero. 1.4. REPRESENTACIÓN MATEMÁTICA DE VARIABLES TRIFÁSICAS EN DISTINTOS MARCOS DE REFERENCIA 
Tal y como se ha expuesto en apartados anteriores, el estado de la técnica actual sugiere la proyección del sistema trifásico en el Marco de Referencia Natural (NRF) descrito en (1.40) tanto en un Marco de Referencia Estacionario (StRF) como en un Marco de Referencia Síncrono (SRF), en función de la estrategia de control empleada. 
 ( )( )
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   = = ⋅ −           +     
  (1.40) 
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 Figura 1-59. Representación en el NRF del sistema trifásico con f=50Hz en a) t=1ms y b) t=3ms Suponiendo un sistema trifásico a tres hilos y equilibrado, donde se cumplen (1.41) y (1.42), el vector redv define una circunferencia alojada en un plano perpendicular al vector [1 1 1]T en el espacio euclídeo abc, tal y como se muestra en la Figura 1-60.  0a b ci i i+ + =  (1.41)  0a b cv v v+ + =  (1.42) Esta circunferencia se encuentra en un subespacio bidimensional que llamaremos Marco de Referencia Estacionario (StRF) o λ, donde puede definirse el espacio α-β-γ eligiendo los ejes α, β y γ de acuerdo al siguiente criterio: 
• El eje α se elije como la proyección del eje a sobre λ. 
• El eje γ es colineal con el vector [1 1 1]T en el espacio euclídeo 
abc. 
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• El eje β se obtiene de acuerdo a la regla de la mano derecha. 







(Normal al papel )
 s
redv
 Figura 1-61. Espacio αβγ o StRF. Tal y como se aprecia en la Figura 1-61, el espacio αβγ se encuentra formado por los ejes α, β y γ, donde el sistema trifásico equilibrado se representa mediante una circunferencia contenida en el plano formado por α y β. Para llevar a cabo la proyección de abc a αβγ, debe emplearse la  matriz de transformación de Clarke mostrada en (1.43) [38]. 
Capítulo I                                                                                   Estado de la técnica 
62 
 











Por lo que un vector cualquiera en abc queda proyectado en el espacio 
αβγ  tal y como se muestra en (1.44). 
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Por otro lado, es posible realizar la transformación en sentido inverso aplicando (1.45) y (1.46). 
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 / sred abc redv T vαβγ= ⋅   (1.46) El vector sredv  gira con una velocidad igual a la pulsación iω  de la red trifásica, por lo que es posible llevar a cabo una nueva transformación que obtenga un vector fijo en un espacio euclídeo cuya velocidad de giro sea síncrona con iω . Esta transformación se deduce a partir de la Figura 1-62, y da lugar a la matriz mostrada en (1.47), la cual permite realizar 
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 Figura 1-62. Proyección en el sistema de referencia síncrono o SRF. Es habitual realizar directamente la proyección del espacio abc al espacio dqo, empleando para ello la transformada de Park, de acuerdo a (1.49) y (1.50), mientras que la proyección desde el espacio dqo al espacio abc puede llevarse a cabo mediante (1.51). 
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 /dqo abc dqo redv T v= ⋅   (1.50) 
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 /Tred abc dqo dqov T v= ⋅   (1.51) Las principales ventajas del empleo de un SRF para el control de convertidores trifásicos se muestran a continuación: 
• Las variables en régimen permanente son valores de continua, por lo que el modelado en pequeña señal del convertidor resulta mucho más sencillo de obtener. 
• La acción integral de un regulador PI en el plano dq equivale a un filtro resonante ajustado a la frecuencia de rotación del SRF, por lo que el empleo de reguladores PI convencionales en dq, permite obtener ganancia infinita en el lazo de control a la frecuencia de la red eléctrica. 






  Figura 1-63. Tensiones de fase y corrientes de línea en un SRF.  ( )cosFP ϕ=  (1.52) Por otro lado, aplicando el teorema de Stovkis y teniendo en cuenta que un desequilibrio en la red puede interpretarse como la suma de un sistema trifásico de secuencia directa con uno de secuencia inversa y 
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otro de secuencia cero u homopolar (si existe un cuarto hilo), la representación de este fenómeno en el SRF será tal que aparecerá un valor de continua relacionado con la secuencia directa, un vector de determinada amplitud girando al doble de la frecuencia de red en sentido negativo debido a la secuencia inversa y una componente homopolar en el eje o.  En último lugar, es importante hacer notar que la aparición de armónicos en la red eléctrica tendrá su proyección en el SRF como fasores girando a frecuencias múltiplo de la fundamental y diferentes de la frecuencia de los mismos en el NRF, dependiendo de si el armónico es de secuencia directa o inversa. Para entender este fenómeno, es interesante considerar lo siguiente; por un lado, la proyección del sistema trifásico en el marco de referencia estacionario (StRF) mediante (1.43), da lugar al fasor descrito en (1.53), de acuerdo a la Figura 1-64, cuya fase, iθ , se corresponde con la de la red eléctrica. 






 Figura 1-64. Proyección de un sistema trifásico de tensiones a tres hilos en un StRF. Por otro lado, la proyección en el SRF mediante (1.47) se corresponde con una rotación del vector sredV  un ángulo iθ− , por lo que puede considerarse la expresión (1.54). 
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ije− θabc /T αβγ  Figura 1-65. Proyección en el SRF de un fasor en el NRF. 
 3 32 2i i ij j jsdqo red red dqo redV V e V e e V Vθ θ θ− −= ⋅ = → =    (1.55) Suponiendo que la red eléctrica puede contener armónicos tanto de secuencia directa como de secuencia inversa, la generalización de (1.55) da lugar a (1.56), donde h hace referencia al número de armónico. 
 ( )13 ; 02 ij hdqo hhV V e hθ−= ≠  (1.56) En la Figura 1-66 se muestra gráficamente la proyección de los armónicos -3, -1, 1 y 3 desde el NRF hasta el SRF. 
ije− θ
 Figura 1-66. Proyección de armónicos desde el NRF hasta el SRF.   
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1.5. SINCRONIZACIÓN CON LA RED ELÉCTRICA 
Tal y como se ha descrito en apartados anteriores, el control del inversor necesita información sobre la fase y la frecuencia de la tensión de la red eléctrica para inyectar la corriente obtenida del panel de manera que el factor de potencia sea unitario. Existen numerosos artículos que describen métodos de sincronización con la red eléctrica basados en la detección del paso por cero de la tensión de red (ZCD), los cuales han sido empleados tradicionalmente en convertidores electrónicos de potencia basados en tiristores. No obstante, estos métodos no son capaces de estimar correctamente la variación en la fase de la señal durante un periodo completo, por lo que su empleo no es recomendable para convertidores operados mediante conmutación forzada, como es el caso del PWM-VSI [104]-[106]. En la actualidad, las técnicas de ZCD han sido relegadas a un segundo plano en beneficio de los algoritmos de sincronización basados en técnicas de Phase-Locked Loop y en el filtrado de la tensión de red [7], [107], [108]. 1.5.1. Técnicas de Sincronización basadas en el Filtrado de la Tensión de Red Los métodos basados en el filtrado de la tensión de red emplean el fasor 
s
redV
  descrito en (1.53), cuya representación gráfica se muestra en la Figura 1-64, para estimar iθ , a partir de (1.57). 
 1tani vvβαθ −  =     (1.57) Para que la estimación de iθ  de acuerdo a (1.57) sea fiable, vα  y vβ  deben ser sinusoidales y ortogonales. Esta condición se cumple en el caso en que la red eléctrica sea equilibrada y no presente armónicos múltiplos del fundamental. Dado que, en general, esta condición no se 
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cumple en el punto de conexión común (PCC), es necesario el filtrado previo de las componentes vα  y vβ  [109]. El método más sencillo para el filtrado de las componentes α y β se muestra en la Figura 1-67 [107], donde el filtro elegido es un paso bajo de segundo orden con una frecuencia de corte muy inferior a la frecuencia de red. Esto asegura una buena atenuación de los armónicos distintos del fundamental con un desfase cercano a los 90º. Para este estimador de fase se cumple (1.58) y (1.59), por lo que la matriz de rotación R(∆θ) se diseña para compensar el desfase introducido por el filtro, de acuerdo a (1.60) y (1.61). 
 cos 2LP i LPLPvv ααβ πθ δ ≈ − +    (1.58) 
 sin 2LP i LPLPvv βαβ πθ δ ≈ − +    (1.59) 
 ( ) ( ) ( )( ) ( )cos sinsin cosR θ θθ θ θ Δ ΔΔ =  − Δ Δ   (1.60) 
 2 LPπθ δΔ = −  (1.61) 
α β+
2 2












v ( )θcos i
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 Figura 1-67. Estimación de la fase de la red eléctrica mediante filtrado paso bajo de las componentes α y β. 
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A pesar de la simplicidad del método propuesto, el principal problema que presenta este estimador está relacionado con la compensación del desfase que introduce el filtro cuando la frecuencia de la red eléctrica sufre variaciones, ya que LPδ  también varía. Por tanto, la compensación de dicho desfase tan solo resulta efectiva para una frecuencia de red determinada. Por otro lado, la elección de la frecuencia de corte del filtro paso bajo lo suficientemente alejada del armónico fundamental que permita asegurar 0LPδ ≈  para cualquier variación de la frecuencia de la red eléctrica conlleva una respuesta dinámica muy lenta, e igualmente no exenta de error, ya que la condición 0 2LP πδ θ= → Δ =  tan sólo se alcanza para ω = ∞ . Para evitar los problemas relacionados con la variación de la frecuencia de la red eléctrica así como el empleo de la matriz de rotación para corregir el desfase introducido por el filtro paso bajo, otro tipo de filtros pueden ser empleados, como por ejemplo Space Vector Filter (SVF), 
Extended Kalman Filter (EKF), Simplified Kalman Observer (SKO),  Sliding 
Mode Observer (SMO)  o Resonant Filters [107]-[110]. Las técnicas expuestas hasta ahora pueden emplearse también con valores estimados de vα  y vβ . En general, dicha estimación se realiza a partir de la corriente que circula por los inductores del filtro de salida [38], [39]. A partir de la teoría de potencia instantánea, la tensión estimada en la inductancia expresada en el StRF, L estv α  y L estv β  puede calcularse de acuerdo a (1.62) y (1.63), cuando las corrientes son sensadas en los instantes de secuencia cero de la modulación SVM.  2 2 01L est L LLest
L est L LL L
v i i
v
v i i qi i
α α β
β β αα β
−     
= =     +     
  (1.62) 
 33 a cc adi diLq i idt dt = −    (1.63) 
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Dado que la referencia de tensión a la modulación PWM del convertidor, 
convv
 , es conocida, se obtiene   est conv Lestv v v= +    (1.64) Es posible implementar un estimador de la frecuencia de la red eléctrica mediante el empleo de filtros notch IIR adaptativos. Este tipo de filtros presenta la propiedad de adaptarse a una frecuencia determinada, que en este caso se corresponde a la frecuencia de la red eléctrica. Una vez sintonizado, existe una relación entre los coeficientes del filtro y la frecuencia estimada [111]. 1.5.2. Técnicas de Sincronización basadas en PLL’s La estimación de la fase de una señal mediante técnicas basadas en el empleo de circuitos Phase-locked loop (PLL), ha sido empleada tradicionalmente en el campo de las telecomunicaciones, encontrando en la actualidad un ámbito de aplicación importante en electrónica de potencia; la estimación de la fase de la red eléctrica. En la Figura 1-68 se muestra un diagrama de bloques de un PLL, donde los distintos elementos que lo conforman se detallan a continuación. 
( )ix t ( )ox t
( )ev t ( )cv t
 Figura 1-68. Diagrama de bloques de un PLL. 
• Detector de fase (DF): Este bloque es el encargado de detectar la variación de fase entre la señal de entrada, ( )ix t , y la señal de salida, 
( )ox t . El bloque DF está compuesto, en general, por un multiplicador, de manera que la salida del mismo es el producto de ( )ix t  y  ( )ox t , de 
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acuerdo a (1.65), (1.66) y (1.67), donde Kd es la ganancia del multiplicador.  ( ) ( )cosi i ix t A tω θ= +  (1.65)  ( ) ( )coso o ox t B tω ϕ= +  (1.66) 
 ( ) ( )
( )
coscos i o i oe d i o i otv t K tω ω θ ϕω ω θ ϕ  − + −   =   + + + +     (1.67) No obstante, existen distintas topologías de PD, tal y como se muestra en la Figura 1-69, donde se muestra la salida de los distintos detectores de 
( ) [ ]{ }cosc d i ov t K δ δ= − fase para el caso en que la fase de la señal de entrada, iθ  es igual a la fase de la señal de salida, oθ . Cabe destacar que la salida del PD a partir de un multiplicador se corresponde con la señal sinusoidal en la Figura 1-69. 
 Figura 1-69. Tipos de PD. 
• Filtro paso-bajo (Filtro PB): A partir de (1.67) se comprueba que la señal ( )ev t  está formada por dos señales sinusoidales de baja y alta frecuencia respectivamente, cuando se emplea el PD a partir de un 
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multiplicador. Mediante el filtrado de ( )ev t mediante el filtro LP, se obtiene ( )cv t , descrita en (1.68).  ( ) [ ]{ }cosc d i ov t K δ δ= −  (1.68)  i i itδ ω θ= +  (1.69)  o o otδ ω ϕ= +  (1.70) El objetivo del filtrado paso-bajo es obtener información de la diferencia entre la fase de la señal de entrada y la fase de la señal de salida. 






=  (1.71) 
Con todo lo expuesto hasta ahora, es posible definir el modelo lineal en pequeña señal del PLL de acuerdo a la Figura 1-70, mediante el cual es posible el diseño del regulador F(s) para obtener la dinámica deseada del sistema. 
dK ( )F s vK siθ oθ
eV cV
 Figura 1-70. Modelo lineal de un PLL. A pesar de que existen distintas estructuras basadas en PLL [92], [112]-[114], la estructura más extendida en electrónica de potencia responde 
Capítulo I                                                                                   Estado de la técnica 
73 




        
    
CAPÍTULO 2 





Capítulo II                                    Justificación y objetivos de la tesis doctoral 
77 
C A P Í T U L O  2 .  J U S T I F I C A C I Ó N  Y  O B J E T I V O S  D E  L A  T E S I S  D O C T O R A L  
La práctica totalidad de los métodos propuestos para el control de inversores con conexión a red, tienen como objetivo la inyección de corriente a la red eléctrica con un factor de potencia cercano a la unidad y una baja distorsión armónica que permita cumplir con las actuales normativas que regulan la conexión a red de instalaciones de generación fotovoltaica [120], [121] y la generación de armónicos de equipos electrónicos conectados a la red eléctrica [122]. 2.1. DISTORSIÓN EN EL PUNTO DE CONEXIÓN COMÚN (PCC) 
Para estudiar el funcionamiento de los inversores inyectando en una red eléctrica con cargas no lineales conectadas a la misma, es interesante considerar el circuito de la Figura 2-1. En la misma se comprueba que la tensión en el punto de conexión común (PCC), VPCC, difiere de la tensión de red, Vg, debido a la impedancia de la red eléctrica, Lg (la cual se ha considerado básicamente inductiva), y a la generación de armónicos de la carga no lineal. Efectivamente, la tensión VPCC se define de acuerdo a (2.1), donde la tensión Vg es sinusoidal, y la corriente ig puede descomponerse en una componente fundamental (ig1) más armónicos (igh), según (2.2). 
 PCC g g gdV V L idt= −  (2.1)  1 1g g ghhi i i≠= +  (2.2) 
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 Figura 2-1. Inversor conectado a una red débil. Sustituyendo (2.2) en (2.1), se obtienen las componentes de la tensión en el PCC para el armónico fundamental, VPCC1, y para la distorsión, 
VPCCdis, mostradas en (2.3), donde se comprueba que las cargas no lineales conectadas a una red débil generan un determinado desfase en el PCC respecto del armónico fundamental, junto con una distorsión armónica que dependen del tipo de carga y de la inductancia Lg. Dado que el inversor se encuentra conectado en este punto, dicha distorsión y desfase afectará al funcionamiento del mismo, tal y como se demostrará en apartados posteriores. 
 1 1
1
PCC g g g
PCCdis g gh
h










Para el diseño de técnicas de rechazo a perturbaciones en el PCC, es importante conocer la distorsión que generan las cargas no lineales más habituales, como son los rectificadores trifásicos no controlados en puente completo y los rectificadores trifásicos controlados de onda completa mostrados en la Figura 2-2 a) y b) respectivamente.  
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Suponiendo una carga fuertemente inductiva, es posible calcular los armónicos de la corriente de línea, ig, obteniendo (2.4) para el rectificador no controlado y (2.5) para el rectificador controlado [10], [22], [123], donde se comprueba que, para este tipo de cargas, la corriente de línea se descompone en el armónico fundamental más armónicos impares no múltiplos de tres, tal y como se muestra en la Figura 2-3. 
 Figura 2-2. Cargas no lineales más habituales. a) Rectificador trifásico no controlado y b) rectificador trifásico controlado con carga fuertemente inductiva. 
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( ) ( )
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         = ⋅ + − + + + −                 
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        (2.4) 
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    −     
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      
   + − + −       (2.5) 
 Figura 2-3. Espectro armónico de la corriente iga.  
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2.2. RECHAZO DE PERTURBACIONES DEBIDAS A LA DISTORSIÓN EN EL PCC 
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C A P Í T U L O  3 .  F I L T R A D O  A D A P T A T I V O  
3.1. INTRODUCCIÓN 
Tal y como se expondrá en capítulos posteriores, el empleo de filtros 
notch en el lazo de control del SRF-PLL, así como de filtros PR en los lazos de control de la corriente entregada a la red por el convertidor, permiten obtener un bajo nivel de THDi junto con un factor de potencia unitario, cuando la frecuencia de la red eléctrica permanece constante. No obstante, según se refleja en la normativa UNE-EN 50160 [126], dicho parámetro puede sufrir variaciones, por lo que, para asegurar un buen funcionamiento de los filtros notch y PR en todo el rango de variación de la frecuencia, es posible emplear técnicas de filtrado adaptativo capaces de asegurar un funcionamiento óptimo de dichos filtros dentro de los límites definidos por la normativa anteriormente citada. Las técnicas de filtrado adaptativo están relacionadas con el diseño de filtros a partir de métodos estadísticos que tienen en cuenta información estadística del ruido presente en la variable que se desea filtrar. En el caso en que estos datos sean invariantes en el tiempo, es posible diseñar filtros no adaptativos, donde el objetivo en el proceso de diseño es minimizar la media cuadrática de cierta señal de error, normalmente definida como la diferencia entre una determinada señal de referencia y la salida del filtro. La solución a este problema permite el diseño óptimo de este tipo de filtros, y puede abordarse mediante el método de Wiener, que da lugar al conocido filtro Wiener, óptimo en el sentido de minimizar el error medio cuadrático entre una referencia y la salida del filtro diseñado, cuando la entrada presenta valores estadísticos conocidos e invariantes en el tiempo. Puede entenderse que la solución obtenida mediante el método Wiener es el mínimo de una 
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superficie que relaciona los parámetros de ajuste del filtro con el error medio cuadrático definido anteriormente, conocida con el nombre de “superficie de error”. En algunas aplicaciones, como la que ocupa este trabajo, los datos estadísticos de la señal de entrada pueden variar con el tiempo, por lo que la solución óptima que da lugar al filtro Wiener es, en general, inapropiada. No obstante, es posible emplear filtros adaptativos, los cuales hacen uso de algoritmos recursivos para converger con la solución óptima que minimiza el error medio cuadrático, disponiendo de poca o ninguna información acerca de las señales de entrada. Por lo tanto, cabe destacar que en el diseño de filtros adaptativos aparecen dos partes diferenciadas; por un lado, la minimización de una función media cuadrática, y por otro, el método recursivo mediante el cual se llevará a cabo dicha minimización. Algunos de los parámetros que conviene considerar a la hora de elegir el método recursivo para hallar la solución Wiener se citan a continuación [129], [130]: 
• Tasa de convergencia. Define el tiempo que necesita el algoritmo para converger a la solución de Wiener cuando las entradas son estacionarias. 
• Desajuste. Mide la diferencia entre la solución óptima y el ajuste realizado por el filtro adaptativo. 
• Seguimiento. Hace referencia a la capacidad del filtro adaptativo de obtener la solución de Wiener cuando las señales empleadas no son estacionarias. 
• Robustez. Para obtener un filtro adaptativo robusto, las señales con poca energía deben generar pequeños errores de estimación. 
• Coste computacional. Establece una unidad de comparación entre distintos filtros teniendo en cuenta el número de operaciones (sumas, productos…), el tamaño de la memoria empleada y el tiempo necesario para su desarrollo y programación. 
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• Estructura. Esta característica está relacionada con la manera en que el algoritmo puede ser programado en un hardware específico (DSP, FPGA…) 
• Propiedades numéricas. Dado que los filtros adaptativos son fundamentalmente digitales, es necesario definir el comportamiento de los mismos frente a errores de cuantificación y precisión. Un filtro robusto en el sentido numérico, debe ser poco sensible a la variación de estos dos parámetros. 3.1.1. Estructuras de Filtros Lineales Digitales Para llevar a cabo la implementación de filtros adaptativos, es necesario definir las posibles estructuras de los filtros lineales discretos en que están basados. En concreto, pueden encontrarse filtros adaptativos basados en la estructura FIR (de Finite Impulse Response) o bien en la estructura IIR (de Infinite Impulse Response). Los filtros FIR tienen una respuesta de duración finita frente a un impulso en la entrada, lo que implica que tan solo almacenan en memoria una información finita de la respuesta en estados anteriores al actual. Esto implica, en general, un mayor coste computacional en comparación con los filtros IIR; como contrapartida, son inherentemente estables. Teniendo en cuenta que el filtro FIR responde a la ecuación en diferencias mostrada en (3.1), cuya función de transferencia en el plano 
z tan sólo presenta ceros, de acuerdo a (3.2), la manera más sencilla de obtener una implementación del mismo es mediante la estructura transversal mostrada en la Figura 3-1 [131]. 
 ( ) ( )10M kky n b u n k−== −  (3.1) 
 ( )( ) ( ) 10M kkkY z H z b zU z − −== =  (3.2) 
Capítulo III                                                                                 Filtrado adaptativo 
88 
 Figura 3-1. Filtro transversal FIR. Por otro lado, los filtros IIR presentan una respuesta de duración infinita frente a impulso en la entrada, para lo cual almacenan en memoria datos anteriores al actual tanto de la entrada como de la salida. En ese sentido, un filtro IIR consume, en general, menos recursos que el filtro FIR equivalente. No obstante, el hecho de llevar a cabo una realimentación de los estados pasados de la salida implica que este tipo de filtros puedan ser inestables, por lo que ciertas precauciones en su diseño deben ser tenidas en cuenta. A partir de la ecuación en diferencias (3.3) que define el comportamiento del filtro IIR, cuya representación en el plano z se describe en (3.4), puede obtenerse una forma optimizada de implementación de dicho filtro, conocida con el nombre de estructura directa tipo II. Dicha estructura de muestra en la  Figura 3-2 para N=M [131], y ha sido elegida debido a que es una de las topologías más ampliamente empleadas para la implementación de filtros adaptativos IIR [129], [132]-[139]. 
 ( ) ( ) ( )1 0N Mk kk ky n a y n k b u n k= == − − + −   (3.3) 
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 Figura 3-2. Implementación en forma directa tipo II para N=M. No obstante, existen otras representaciones alternativas como la estructura Lattice, que ha ganado una amplia popularidad en las aplicaciones de filtrado adaptativo mediante IIR [132], [139]-[142], debido a que se obtienen filtros inherentemente estables y causales, con poca sensibilidad en la variación de la ubicación de los polos en el plano 
z respecto del error acumulado de truncamiento [132]. La estructura 
Lattice está basada en la conexión en cascada de la célula básica mostrada en la Figura 3-3, que permite obtener un sistema con solo ceros cuando la entrada al sistema es u(n)=f0(n)=g0(n), y la salida    
y(n)=f1(n) [131]. 
 Figura 3-3. Célula Lattice básica. 
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Operando con la célula Lattice básica, es posible obtener la representación Lattice-ladder de la ecuación en diferencias del filtro IIR, (3.3), mostrada en la Figura 3-4, donde existe una relación entre cada uno de los parámetros KN y VN con ak y bk respectivamente [131]. 
 Figura 3-4. Estructura Lattice-ladder para filtro IIR. 3.1.2. Filtros Adaptativos Existen dos grandes grupos de algoritmos empleados en el filtrado adaptativo, conocidos con el nombre de método Gradient Descent (GD) o 
Steepest Descent (SD), y método Least Square (LS). Cabe destacar que el método GD puede ser empleado para el ajuste de los parámetros de un filtro expresado en forma directa, o bien en forma Lattice, en cuyo caso recibe el nombre de Gradient Adaptive Lattice (GAL). Método Gradient Descent (GD) o Steepest Descent (SD) El método GD es sin duda el más extendido en aplicaciones de filtrado adaptativo, y tiene como objetivo encontrar los parámetros de la función racional ( )Ĥ z  que minimizan el valor de la media cuadrática de una señal de error definida como la resta entre la salida de una planta con función de transferencia ( )H z , y la salida de la función ( )Ĥ z , cuando las dos son sometidas a la misma secuencia en la entrada, ( ){ }u ⋅ . Dicha función de error se define de acuerdo a (3.5).  ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )ˆˆe n y n y n H z H z u n nζ = − = − +   (3.5) 
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Asumiendo que la secuencia ( ){ }ζ ⋅  es una señal de error estadísticamente independiente de la secuencia de entrada, ( ){ }u ⋅ , se define la función de coste ( )2E e n    como la varianza de la señal del error, e(n), de acuerdo a (3.6), donde ( )juS e ω  se describe en (3.7) y es la densidad espectral de la secuencia de entrada, ( ){ }u ⋅ . 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )22 21 ˆ2 j j juE e n S e H e H e d E nπ ω ω ωπ ω ζπ −   = − +     (3.6) 
 ( ) ( ) ( )j j ku
k
S e E u n u n k eω ω
∞
=−∞
 = −   (3.7) 
El método GD buscará un mínimo en la función de coste definida en (3.6), ajustando los parámetros de una función ( )Ĥ z . En el caso general del modelo ARMA (Auto Regresive Moving Average) definido en (3.8), dicho mínimo debe satisfacer (3.9). No obstante, dicho resultado es aplicable a otros modelos como AR o MA. 
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 (3.9) 
Para cumplir dicha condición, el algoritmo debe desplazarse recursivamente en el sentido negativo a la variación del gradiente de la función de coste, de lo que se deduce (3.10), donde μ es el paso de adaptación que define la velocidad de convergencia o aprendizaje del algoritmo. 
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Sustituyendo (3.6) y (3.7) en (3.9), es posible reescribir (3.10) de acuerdo a (3.11), donde cada uno de los términos de la matriz 
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 (3.12) 
El método propuesto en (3.11) es conocido con el nombre de Least Mean 
Squares (LMS), y su empleo en aplicaciones de filtrado y control de procesos se encuentra muy extendido [129], [131], [143]-[149]. A partir de (3.8) y (3.12), es posible deducir la implementación de un filtro adaptativo en forma directa de orden M=2 mostrado en la Figura 3-5, donde el bloque LMS responde a la ecuación recursiva (3.11).  



















































 +   Figura 3-5. Filtrado adaptativo para forma directa con algoritmo LMS. Método Gradient Adaptive Lattice (GAL) En este apartado se aborda el desarrollo del método LMS propuesto en el apartado anterior aplicado a la adaptación de los coeficientes de un filtro expresado mediante estructura Lattice. Para ello, es conveniente recordar que el filtro IIR que describe un sistema genérico tipo ARMA descrito mediante la forma directa en (3.13) y cuya representación gráfica se muestra en la Figura 3-6, admite la representación en espacio de estados propuesta en (3.14), 
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 ( ) ( )( ) 10 1 11 ···ˆ 1 ··· MM MMB z b b z b zH z A z a z a z− −− −+ + += = + + +  (3.13) 
 ( )( ) ( )( )1ˆ Tx n x nA By n u nC D   +  = ⋅           (3.14) donde  ( ) ( ) ( ) ( )1 21 1 1 1 TMx n x n x n x n + = + + +    (3.15)  ( ) ( ) ( ) ( )1 2 TMx n x n x n x n =     (3.16) 
 1 21 0 00 1 0
Ma a a
A








   

 (3.17) 
 [ ]1 0 0 TB =   (3.18) 
 [ ]1 0 1 2 0 2 0 TM MC b b a b b a b b a= − − −  (3.19)  0D b=  (3.20) Esta representación suele simplificarse, de manera que el vector de C, esté formado directamente por los coeficientes del polinomio B(z). Efectivamente, considerando la variable auxiliar w(n)=xM(n), (3.14) puede reescribirse de acuerdo a (3.21), 
 ( )( ) ( )( )
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donde 
 10Td M MaQ I −=     (3.22)  [ ]1 2 TMa a a a=   (3.23)  [ ]0 1 Td Mh b b b=   (3.24) 
( )ŷ n( )u n ( )1 1x n +
( )2 1x n +
( )3 1x n +
( )1Mx n +
( )w n  Figura 3-6. Filtro IIR expresado en forma directa. Para obtener una representación Lattice del filtro IIR de acuerdo a (3.21), se partirá de la estructura mostrada en la Figura 3-7, donde 
( ) ( )0 0̂F z F z=  y ( ) 1MF z = . La rotación sobre las funciones de transferencia en cada una de las etapas responde a la recursión de Schur mostrada en la Figura 3-8, cuya expresión matemática se indica en (3.25) o, de manera análoga, en (3.26). Teniendo en cuenta  (3.27), también es posible obtener (3.28). 
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( ) ( ) ( )ˆŷ n H z u n=
( ) ( )1 0̂1x n F u n+ =( ) ( )2 1̂1x n F u n+ =( ) ( )1ˆ1M Mx n F u n−+ =( ) ( )ˆMw n F u n=
 Figura 3-7. Filtro IIR mediante estructura Lattice. 
( )kF z ( )1kF z−
( )kF z ( )1kF z−
( )k̂F z ( )1k̂F z−
( )k̂F z ( )1k̂F z−  Figura 3-8. Rotación a partir de la recursión de Schur. 
 ( )






1 sin1ˆ ˆsin 1cosk kkkkk kF z F zz F z F zθθθ−− −    −=    −         (3.25) 
 ( )
( )
( ) ( )




cos sinˆ ˆsin cosk kk kk kk kF z F zF z z F zθ θθ θ− − −    −=             (3.26) 
 ( ) ( )( )


















( ) ( )




cos sinˆ ˆsin cosk kk kk kk kD z D zD z z D zθ θθ θ− − −    −=             (3.28) 
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Sin pretender desarrollar la teoría en la que se basa la estructura Lattice a partir de la recursión de Schur, es importante destacar que la misma obtiene funciones de transferencia inherentemente estables y causales, lo cual resulta muy adecuado a la hora de diseñar filtros recursivos, cuyos parámetros son variantes con el tiempo. Esto es debido a que, de acuerdo al test de estabilidad de Schur-Cohn, la recursión es posible si y sólo si se cumple que el polinomio A(z) (polos del filtro IIR original) es de fase mínima. En este caso, se obtendrá como solución en la estructura 
Lattice, parámetros kθ  que aseguran la condición (3.29).  ( )sin 1kθ <  (3.29) Como resulta evidente, el ajuste de los parámetros de A(z) por mediación de la estructura Lattice, es decir, por mediación de kθ , asegura en todo momento (3.29), y por lo tanto, los polos del filtro diseñado son de fase mínima, por lo que se asegura la estabilidad del mismo. Por otro lado, cada uno de los nodos internos resultan inherentemente escalados, y el ruido de truncamiento acumulado en cada una de las etapas es reducido en comparación con la implementación en forma directa, por lo que el mapeo de los polos y los ceros de la función de transferencia es más preciso [132], [139], [150], [151]. Finalmente, el filtro mostrado en la Figura 3-7 puede expresarse matemáticamente de acuerdo a (3.30), 
 ( )( ) ( )( )
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   +
= ⋅   
   
 +





donde  1 2l MQ Q Q Q=   (3.31) 
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 ( ) ( )( ) ( )























 [ ]0 1 Tl Mh v v v=   (3.33) En último lugar, cabe destacar que es posible encontrar una relación entre cada uno de los coeficientes de los polinomios A(z) y B(z) del filtro expresado en forma directa y los parámetros de ajuste de la estructura 
Lattice, representados por la matriz Ql y el vector lh , por lo que el ajuste mediante algoritmos recursivos de dichos parámetros para minimizar cierta función de coste, tiene su equivalente en la representación habitual en forma directa. El método GD puede ser aplicado a la estructura Lattice, obteniendo por tanto un filtro adaptativo basado en la misma, conocido con el nombre de GAL. La estrategia a seguir es análoga a la expuesta en el apartado anterior, donde se aplicó el método GD a un filtro implementado en forma directa, obteniendo el algoritmo de ajuste LMS. En ese sentido, el algoritmo parte de la señal de error definida en (3.34), donde la secuencia ( ){ }ζ ⋅  es una señal de error estadísticamente independiente de la secuencia de entrada, ( ){ }u ⋅ , y las secuencias ( ){ }y ⋅  y ( ){ }ŷ ⋅  son las salidas de un sistema desconocido y del filtro adaptativo respectivamente.  ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )ˆˆe n y n y n H z H z u n nζ = − = − +   (3.34) El objetivo del método GD aplicado al filtro Lattice es minimizar una función de coste definida como ( )2E e n   , ajustando los parámetros del filtro, lh  y lQ , de manera que debe cumplirse (3.35). 
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 ∂   = =
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 ∂   = =
∂
 (3.35) 
El algoritmo LMS aplicado a esta estructura se define por tanto de acuerdo a (3.36), donde los regresores filtrados, 
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  (3.37) 








  (3.38) 
El problema de aplicar LMS a la estructura Lattice reside en el cálculo de los filtros regresores. Considerando (3.39), es fácil demostrar que el regresor de cada uno de los parámetros vk se obtiene mediante (3.40). 
 ( ) ( ) ( ) ( )( )0 ˆˆ ˆ ˆ,           M kk k kk MD zH z v F z F z D z== =  (3.39)  ( ) ( ) ( )ˆk kv n F z u n∇ =  (3.40) 
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A partir de la Figura 3-7 y de la Figura 3-8, se comprueba que dichos regresores se obtienen directamente del filtro Lattice de acuerdo a (3.41).  ( )1 1k kv x n+∇ = +  (3.41) Por otro lado, a partir de (3.39) se deduce (3.42), de donde es posible afirmar que la estimación de kθ∇  precisa el cálculo de la derivada parcial de ( )l̂F z  respecto del parámetro kθ . 







  (3.43) 
y aplicando (3.43) a (3.26), se obtiene (3.44), cuyas condiciones de contorno se muestran en (3.45). 
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   ∂ ∂ −
= ≠    
∂ ∂       
     ∂ ∂ − −
= + =      
∂ ∂           
 (3.44) 
       ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )0 0 0 0ˆ ˆ1,     ,     0,     M k M k kG z F z F z F z F z F z≡ = ∂ = ∂ = ∂  (3.45) En la Figura 3-9 se muestra, de manera esquemática, el cálculo de los regresores kv∇  y kθ∇  para un filtro de segundo orden, donde se comprueba que esta solución implica un coste computacional elevado. Tal y como se mostrará más adelante, existe una solución más eficiente para el problema de filtrado adaptativo aplicado al rechazo de armónicos en la red eléctrica. 
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( )ŷ n
( )θ∇ 1 n
( )θ∇ 2 n
( )∇ 1v n( )∇ 2v n ( )∇ 0v n
 Figura 3-9. Estimación de regresores. Método Least Squares (LS) Este método está basado en el método de ajuste por mínimos cuadrados. En ese sentido, debe minimizarse una función de coste definida como la suma de errores cuadráticos ponderados, donde el error es la diferencia entre una determinada referencia y la salida del filtro diseñado. Dentro 
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de la familia de filtros recursivos basados en algoritmo LS (RLS) pueden encontrarse las siguientes variantes: 
• RLS estándar: Esta estructura está especialmente indicada para una estructura transversal (FIR), y se basa en el lema de inversión de matrices. 
• QR-RLS : Está basado en la descomposición QR de los datos empleados para la adaptación de parámetros, a partir de técnicas como la transformación Householder o la rotación de Givens. Este método es numéricamente estable y presenta un grado de robustez mayor que el RLS estándar. 
• RLS rápido: Dado que los algoritmos RLS propuestos son ineficientes desde el punto de vista computacional, existen alternativas para obtener algoritmos más rápidos, basadas en la redundancia implícita de la matriz de datos expresada mediante una estructura Toeplitz junto con el empleo del método RLS tanto para la estimación hacia delante como hacia atrás. 3.1.3. Topologías de los Filtros Adaptativos El desarrollo de las técnicas más habituales aplicadas al problema del filtrado adaptativo mostradas hasta ahora, tienen como objetivo la obtención de un modelo que permite identificar una planta desconocida. No obstante, estas mismas técnicas pueden ser aplicadas para solucionar problemas distintos. En concreto, pueden identificarse cuatro topologías diferentes que permiten al filtrado adaptativo llevar a cabo distintas aplicaciones, como son: 
• Identificación: En este caso, las técnicas de filtrado adaptativo permiten identificar una planta desconocida haciendo que la entrada de la planta y del filtro adaptativo, u*, sea la misma. La señal de error,  
e=y-d, donde y es la señal de salida del filtro y d es la señal de salida de la planta, es empleada por el algoritmo recursivo correspondiente en la 
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función de coste a minimizar. El esquema básico empleado en aplicaciones de identificación se muestra en la Figura 3-10. 
 Figura 3-10. Filtrado adaptativo aplicado a identificación de sistemas. 
• Modelado inverso: En determinadas aplicaciones, es necesario encontrar la función de transferencia inversa de una planta desconocida, de manera que la asociación en cascada de dicha función con la planta genere una línea de transferencia ideal. Teniendo en cuenta el caso general en el que se desee modelar una versión con retardo de la función de transferencia original, el modelado inverso mediante filtrado adaptativo se muestra en la Figura 3-11. 
 Figura 3-11. Filtrado adaptativo aplicado a modelado inverso de sistemas. 
• Predicción: En este caso, el filtrado adaptativo se emplea para predecir el valor actual de una señal aleatoria, proporcionando una entrada al filtro, u*, compuesta por valores anteriores de dicha señal, tal y como se muestra en la Figura 3-12. El algoritmo recursivo encargado de ajustar los coeficientes del filtro adaptativo, deberá minimizar una función de coste donde el error, e, es la diferencia entre la señal aleatoria, d, y la salida del filtro, y. En función de que la salida del sistema sea la salida del filtro adaptativo, y, o bien la señal de error, e, se 
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obtiene la predicción de la señal aleatoria o bien la predicción del error, respectivamente. 
 Figura 3-12. Filtrado adaptativo aplicado a predicción de señales aleatorias. 
• Cancelación de interferencias: En este caso, el filtrado adaptativo tiene como objeto eliminar determinadas interferencias presentes en la señal de entrada al sistema, d. Para obtener este resultado, suele emplearse una referencia, u*, como entrada al filtro adaptativo, compuesta por una señal correlada con dichas interferencias. Este tipo de filtrado adaptativo ha sido empleado tradicionalmente en aplicaciones de cancelación de eco en telefonía o en electrocardiografía, y supone la base en la que se apoyan las técnicas de filtrado adaptativo empleadas más adelante para la mejora del THD en inversores conectados a la red eléctrica. En la Figura 3-13 se muestra un esquema básico de la configuración de este tipo de aplicación. 
 Figura 3-13. Filtrado adaptativo aplicado a la cancelación de interferencias. A continuación se estudiará en mayor profundidad tres tipos de filtros adaptativos que tienen una mayor aplicación en el campo de la electrónica de potencia. 
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3.2. ADAPTIVE NOISE CANCELLING  (ANC) A PARTIR DE FILTROS FIR 
Los filtros FIR han sido ampliamente utilizados en aplicaciones de cancelación de interferencias, mediante la técnica conocida como 
Adaptive Noise Cancelling (ANC), descrita por [152], [153], debido, principalmente, a su inherente estabilidad y facilidad de diseño [129], [143]. El esquema básico de funcionamiento se muestra en la Figura 3-13, donde la secuencia de entrada del sistema, d, se define como la suma de la señal de interés, s, más una interferencia de tipo sinusoidal, u, tal y como se define en (3.46) y (3.47), donde Tm es el periodo de muestreo.  ( ) ( ) ( )d n s n u n= +  (3.46) 
 ( ) ( )1 cos ,         0,1,2,...m i i m iiu n A nT nω φ== + =  (3.47) Para que el filtro ANC funcione correctamente, es necesario definir la señal de referencia, u*, como se describe en (3.48), y asegurar que los términos iω  coincidan en (3.47) y (3.48). Sin embargo, la amplitud y la fase de cada uno de los armónicos de la interferencia no tienen, en general, por qué ser iguales. De hecho, es condición suficiente que la seña de referencia, u*, se encuentre correlada con la interferencia, u [152]. 
 ( ) ( )1* cosm i i m ii B nu n Tω ψ== +  (3.48) A partir de la estructura mostrada en la Figura 3-1, es posible deducir (3.49), que describe la salida de un filtro FIR de orden M mediante su ecuación en diferencias, donde kb  son los coeficientes adaptados de acuerdo al algoritmo LMS definido en (3.50), adaptación al filtro FIR del caso más general mostrado en (3.11) y (3.12). Finalmente, sustituyendo (3.51) en (3.50), se obtiene el algoritmo LMS descrito en (3.52). 
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e n
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⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥+ −⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦
 (3.52) 
Es posible demostrar que el ANC con referencia sinusoidal se comporta como un filtro notch sintonizado la frecuencia de la referencia, u*. Este filtro actúa sobre la señal de entrada, d. Si la referencia incluye varias sinusoidales, entonces la función de transferencia entre la salida del sistema, e, y la entrada, d, presenta tantos filtros notch como sinusoidales existan en la referencia, u*. En concreto, puede obtenerse el sistema LTI expresado mediante la función de transferencia ( ) ( ) ( )G z Y z E z= , del bloque punteado que incluye el filtro FIR-LMS de la Figura 3-14. En [152] y [129] se demuestra que la salida, Y(z), puede expresarse de acuerdo a (3.54), cuando la referencia contiene tan sólo un armónico, tal y como se muestra en (3.53), donde el término β  se define en (3.55), siendo M el número de etapas empleadas en el filtro FIR.  ( ) ( )* cos mB nu Tn ω ψ= +  (3.53) 
 ( ) ( ) ( )2 21 14 41 1m mj T j T
TVTI
MB B
Y z E z f TV
ze zeω ω
μ μ β−
⎡ ⎤ ⎡ ⎤= + + ⎣ ⎦⎢ ⎥− −⎣ ⎦
 (3.54) 
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 ( )( )sinsin mmM TTωβ ω=  (3.55) 
 Figura 3-14. ANC con referencia sinusoidal. En (3.54) se comprueba que la solución incluye un término invariante con el tiempo, TI, y otro variante con el tiempo, TV, donde f(TV) hace referencia a la expresión variante con el tiempo, cuya expresión matemática no necesita ser definida debido al razonamiento que sigue a continuación.  Para poder asegurar que el comportamiento del ANC con referencia de filtrado sinusoidal se comporta como un sistema LTI de respuesta análoga a un filtro notch,  es necesario que el término TV sea nulo o muy próximo a cero. Observando (3.54) y (3.55), puede deducirse que el ratio Mβ  permite comparar el peso de TI y TV en Y(z). En concreto, para valores de dicho ratio iguales o cercanos a cero, puede considerarse que Y(z) tan solo incluye el término invariante con el tiempo, TI, dado que, en ese caso, β≈0. En la Figura 3-15 se muestra una gráfica en la que se ha representado la función Mβ  para distintos valores de M, donde se comprueba que, efectivamente, para un orden de filtro elevado, 0Mβ ≈ , y, por lo tanto, 
Y(z) tan solo presenta un término invariante con el tiempo para cualquier frecuencia hasta el límite de Nyquist, 0.5mf f = , donde mf  es 
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 Figura 3-15. Ratio β/M en función del número de etapas, M. Sin embargo, con M de valor reducido, el término variante con el tiempo tan sólo se hace 0 a determinadas frecuencias. Por ejemplo, para M=5, se cumple 0Mβ ≈  para 0.1mf f x= ⋅ , con { }1,2,3,4x = . Esto implica que el filtro ANC-LMS a partir de una estructura FIR de orden 5 presenta una respuesta tipo notch tan sólo cuando la referencia, u*, contiene frecuencias de valor 0.1 mf x f= ⋅ ⋅ , con { }1,2,3,4x = . Suponiendo una frecuencia de muestreo 16 mf kHz= , esto implica que tan sólo sería posible obtener un filtro notch para 
{ }1.6 ,  3.2 ,  4.8 ,  6.4f kHz kHz kHz kHz= . Suponiendo 0Mβ ≈ , se obtiene la función de transferencia G(z) mostrada en (3.56) a partir de (3.54), sin más que despreciar el término TV. 
 ( ) ( )( ) ( )( )2 2 cos 12 2 cos 1m mY z z TMBG z E z z z Tωμ ω −= =   − +   (3.56) Finalmente, la Figura 3-14 puede ser expresada de acuerdo a la Figura 3-16, donde D(z) es la entrada con interferencias, y E(z) es la salida 
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filtrada de acuerdo a G(z). Estudiando el lazo cerrado, es posible deducir la función de transferencia H(z)=E(z)/D(z), mostrada en (3.57), que se corresponde con la función de transferencia de un filtro notch digital de segundo orden centrado a la frecuencia normalizada mTω . 
 Figura 3-16. Modelo equivalente del ANC-LMS mediante filtro FIR con referencia sinusoidal y 0Mβ ≈ . 
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   
 (3.57) 
A partir de (3.57), es posible calcular la posición de los dos polos complejos conjugados de la función H(z), así como el ancho de banda del filtro, mediante (3.58) y (3.59) respectivamente, donde se comprueba que el ancho de banda del filtro notch es tanto más estrecho cuanto menor es el paso de adaptación, µ. En la Figura 3-17 se muestra una representación gráfica de la posición de los polos y los ceros de H(z). 
 21 4 mj TMBz e ωμ ± ≈ −    (3.58) 
 24MBBW radμ≈  (3.59) Cabe destacar que, en aplicaciones de conexión a red de convertidores electrónicos de potencia, se pretende, en general, una atenuación de los armónicos de baja frecuencia, así como un buen seguimiento de una referencia sinusoidal de 50Hz ó 60Hz. Si se desea aplicar la técnica ANC-LMS propuesta en este apartado para el filtrado de dichos armónicos, 
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resulta obvio que no es posible emplear una frecuencia de muestreo elevada con un orden reducido del filtro FIR, ya que, incluso con una etapa de orden 15, la frecuencia más baja a la que podría obtenerse un filtro notch se sitúa en 480f Hz= . Por otro lado, se comprueba en la Figura 3-15 que incluso con un orden muy elevado, la función Mβ  se aleja del valor 0 a frecuencias bajas, lo que supone un inconveniente en el problema que nos ocupa, dado que, en ese caso, no puede afirmarse (3.57). No obstante, este tipo de filtrado adaptativo ha sido empleado con éxito en diversas aplicaciones de electrónica de potencia [148], [154]-[156]. 
21 4MBμ −  
 Figura 3-17. Posición de los polos y los ceros en el filtro H(z). 3.3. NOTCH  ADAPTATIVO IIR EN FORMA DIRECTA 
El empleo de filtros notch permite eliminar selectivamente determinados armónicos no deseados de una señal, dado que presentan, idealmente, una ganancia unitaria para cualquier frecuencia distinta de la frecuencia notch; a dicha frecuencia, el filtro presenta una ganancia nula, por lo que el comportamiento ideal del filtro notch puede expresarse de acuerdo a (3.60). Por lo tanto, para eliminar una señal sinusoidal de frecuencia ω0, el filtro notch debe sintonizarse a dicha frecuencia.  
 ( ) { }{ }0 00 00,      ,1,      ,jH e ω ω ω ωω ω ω = −=  ≠ −  (3.60) 
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La aplicación de técnicas de filtrado adaptativo a los filtros notch permite variar la frecuencia de sintonización, ω0, en función de una eventual variación en la frecuencia de los armónicos que deben ser filtrados. De esta manera, es posible asegurar (3.60), aún cuando ω0 varía con el tiempo. Existen distintas configuraciones de filtros notch adaptativos, entre las que cabe destacar el notch IIR en forma directa y el notch IIR basado en estructura Lattice; en este apartado se estudiará el filtro notch adaptativo en forma directa, mientras que en el siguiente apartado se desarrollará un filtro notch adaptativo basado en estructura Lattice. Cabe destacar que los filtros notch IIR son capaces de filtrar de manera muy selectiva una determinada señal, con un orden reducido y, por lo tanto, con un bajo coste computacional, al contrario de lo que sucede con los filtros FIR empleados en el apartado anterior. Para obtener una representación en forma directa de un filtro notch IIR, deben cumplirse dos condiciones importantes [134]. En primer lugar, los ceros del filtro IIR deben estar contenidos en el círculo unidad, por lo que los coeficientes del numerador deben presentar una estructura simétrica en espejo, tal y como se describe en (3.61).  ( ) 1 2 1 21 11 n n nnB z b z b z b z z− − − + −= + + + + + +   (3.61) Dicho polinomio tiene n ceros complejo-conjugados, lo cual permite, de acuerdo a lo que se expone más adelante, cancelar n señales sinusoidales. En segundo lugar, los polos de la función de transferencia deben encontrarse en la misma línea de radio que los ceros, pero ligeramente desplazados hacia el centro del círculo. En general, dicha condición se obtiene mediante el polinomio descrito en (3.62), donde ρ es un número positivo muy cercano a la unidad. 
                  ( ) ( ) 1 2 1 2 1 2 21 11 n n n n n nnA z B z b z b z b z zρ ρ ρ ρ ρ− − + − + −= = + + + + + +   (3.62) Finalmente, la estructura general del filtro notch IIR en forma directa se muestra en (3.63). 
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( ) ( )( )
1 2 1 21 11 2 1 2 1 2 21 1
11 n n nnn n n n n nnB z b z b z b z zH z A z b z b z b z zρ ρ ρ ρ− − − + −− − + − + −+ + + + + += = + + + + + +    (3.63) A pesar de que es posible diseñar un filtro notch IIR de orden 2n para eliminar n sinusoidales de una señal, lo habitual es emplear filtros de segundo orden en cascada, de manera que cada filtro es diseñado para eliminar tan sólo una sinusoide, de acuerdo a la Figura 3-18. 
( )u n ( )y n
 Figura 3-18. Conexión en cascada de filtros notch de segundo orden. En ese caso, la expresión (3.63) queda reducida a (3.64), donde el parámetro b1 debe estar comprendido entre -2 y 2 para asegurar la estabilidad del filtro, y cuya representación en el plano z se muestra en la Figura 3-19. 
 ( ) ( )( ) 1 21 11 2 211 ,       2 21B z b z zH z bA z b z zρ ρ− −− −+ += = − < <+ +  (3.64) Donde la frecuencia notch normalizada viene determinada por (3.65), y el ancho de banda por (3.66).  ( )10 1cos 2bω −= −  (3.65)  ( )1BW π ρ= −  (3.66) La respuesta en frecuencia del filtro notch en forma directa se muestra en la Figura 3-20 para una frecuencia normalizada de ω0=0.5π y distintos anchos de banda, donde se comprueba que la ganancia en la banda pasante es cercana a la unidad para anchos de banda estrechos, alejándose del comportamiento ideal descrito en (3.60) a medida que el ancho de banda aumenta. 
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 Figura 3-19. Representación en el lugar de las raíces del filtro notch. 
 Figura 3-20. Respuesta del filtro notch en forma directa para distintos valores de ρ. Tal y como se comentó en la introducción de este capítulo, las técnicas de filtrado adaptativo están basadas en la minimización de una función de coste definida, en general, como la varianza de una señal de error. En el caso del filtro notch IIR en forma directa, se define la función de coste como la varianza de la salida del filtro, ( )2E y n   , cuando la entrada es una señal que contiene señales sinusoidales junto con un ruido, que, en general, no se encuentra correlado con las mismas. 
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A continuación, se demostrará que es posible adaptar la frecuencia 
notch del filtro de acuerdo a la frecuencia de la señal sinusoidal de entrada al mismo, sin más que minimizar la varianza de la señal de salida en función del parámetro b1 del filtro notch de segundo orden descrito en (3.64). Si la señal de entrada contiene más de una señal sinusoidal, la conexión en cascada de filtros notch adaptativos de segundo orden  permite adaptar cada uno de ellos a una sinusoide de manera independiente [132].  Definiendo la señal de entrada al filtro de acuerdo a (3.67), donde la secuencia ( ){ }·ζ  es una señal de error estadísticamente independiente de la secuencia de entrada, y teniendo en cuenta que el filtro notch tiene la respuesta en frecuencia  definida en (3.68), la salida del sistema puede expresarse según (3.69).  ( ) ( ) ( )1 1sin mu n p T n nω ζ= +  (3.67) 
 ( ) { }{ }0 00 00,      ,1,      ,jH e ω ω ω ωω ω ω = −=  ≠ −  (3.68)  ( ) ( ) ( ) ( )y n H z u n nζ = +   (3.69) Por lo que la varianza de la señal de salida se define de acuerdo a (3.70),  
 ( ) ( ) ( )1 2 22 2 21 2jE y n p H e H zω ζσ  = +   (3.70) donde 2ζσ  es la varianza del ruido de la señal de entrada, definido en (3.71), y ( ) 2H z  es la norma L2 de H(z), definida de acuerdo a (3.72). 
 ( )22 11 n iinζσ ζ ζ== −  (3.71) 
 ( ) ( ) 22 12 jH z H e dπ ωπ ωπ −=   (3.72) 
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Teniendo en cuenta el comportamiento del filtro (3.68), y suponiendo que la frecuencia notch, ω0, puede variar con el tiempo mediante la acción del proceso de adaptación que se describirá más adelante, la ecuación (3.70) puede expresarse de acuerdo a (3.73), donde se comprueba que la función de coste definida como la varianza de la señal de salida, ( )2E y n   , presenta un mínimo cuando la frecuencia de notch, 
ω0, coincide con la frecuencia de la señal sinusoidal de la entrada, ω1. 
 ( ) ( )
( )
22 0 122 22 21 0 12
,               ,      H zE y n p H zζ ζσ ω ωσ ω ω =  =    + ≠  (3.73) Manteniendo constante el valor de ρ , la frecuencia de notch del filtro viene determinada por el parámetro b1, por lo que el algoritmo adaptativo debe encontrar un mínimo en la función definida en (3.74). 
 ( )21E y nJ b ∂  = ∂  (3.74) Operando en (3.74), es posible deducir (3.75). Por otro lado, suponiendo que la señal de entrada no presenta ruido, esto es, 2 0ζσ = , se puede afirmar (3.76) cuando 0 1ω ω=  [136]. Dicha condición permite asegurar que, si el algoritmo adaptativo es capaz de minimizar la función de coste 
( )2E y n    respecto del parámetro b1, entonces el filtro notch se encuentra sintonizado a la frecuencia del armónico que se desea filtrar, ya que la función tan sólo presenta un mínimo. 
( ) ( )( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( )1
2 32 1 1 1 1 11 41
2cos 1 1 cos 1 cos 22 jE y n b bpb A e ωω ρ ρ ρ ω ρ ρ ω   ∂ + − + − − −   =∂  (3.75) 
 ( ) ( )2 1 11 0,          2cosE y n bb ω ∂   = = −∂  (3.76) 
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Por otro lado, conviene destacar que la presencia de ruido en la señal de entrada introduce un pequeño error en la estimación de b1, debido al término ( ) 22H z . No obstante, este error es despreciable cuando 1ρ → , es decir, cuando el ancho de banda del filtro es muy estrecho. En la práctica, esta condición se cumple en la mayoría de aplicaciones, y, más concretamente en aplicaciones de electrónica de potencia [111], [133], [136], [156]. Para optimizar la función definida en (3.74), se empleará la técnica LMS basada en el algoritmo Gradient Descent (GD) para adaptar el parámetro 
b1, de acuerdo a (3.77), donde la derivada parcial de la señal de salida respecto del parámetro b1 se deduce en (3.78). 
 ( ) ( ) ( ) ( )1 1 11 y nb n b n y n bμ ∂+ = − ∂  (3.77) 





∂ ∂ −= = −
∂ ∂ + +
2 11 2 21 1 1
11 1y n H z zu n z u nb b b z z  (3.78) Operando en (3.78) es posible encontrar una representación gráfica de la estimación de la derivada parcial, según se muestra en la Figura 3-21, cuya secuencia de programación queda reflejada en la TABLA 3-I. TABLA 3-I. Secuencia de programación del algoritmo LMS en forma directa. Cálculo de la salida del filtro en el instante n 
( ) ( ) ( ) ( ) ( )21 1 2x n u n b n x n x nρ ρ= − − − −  
( ) ( ) ( ) ( ) ( )1 1 2y n x n b n x n x n= + − + −  Cálculo de b1 para el instante n+1 
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )211 1 1 2n x n b n n nξ ρ ρ ξ ρ ξ= − − − − − −
( ) ( )2b n nξ ρξ∇ = − −  
( ) ( ) ( )1 11 1 bb n b n y nμ+ = − − ∇  
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( )1x n −
( )nξ
 Figura 3-21. Cálculo de la derivada parcial en forma directa. 3.4. NOTCH  ADAPTATIVO IIR LATTICE 
El filtro notch adaptativo a partir de estructura Lattice, está basado en un filtro paso-todo, cuya definición general para funciones complejas se muestra en (3.79). 
 ( ) * 111 1Mj kk kzA z e zθ γ γ −−= −= −∏  (3.79) En el problema que nos ocupa, la función A(z) es real, por lo que los coeficientes de (3.79) se consideran reales. En este caso, (3.79) se escribe de acuerdo a (3.80), lo que implica que los coeficientes del 
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numerador aparecen en sentido inverso en el denominador, tal y como se muestra en el filtro paso-todo de segundo orden de (3.81). 
 ( ) ( ) 1( )Mz D zA z D z− −=  (3.80) 
 ( ) 1 22 1 1 21 21a a z zA z a z a z− −− −+ += + +  (3.81) La característica más importante del filtro paso-todo es que su respuesta en frecuencia tiene módulo unitario para cualquier frecuencia entre 0 y π (frecuencia normalizada), con un cambio de fase de –Mπ, donde M hace referencia al orden del filtro. Como ejemplo, en la Figura 3-22 se muestra la respuesta en frecuencia de un filtro paso todo de segundo orden, donde se comprueba que el módulo del mismo es unitario en todo el rango de frecuencias, con un cambio de fase de -2π. La frecuencia a la que se produce dicho cambio de fase depende de los coeficientes del filtro. 
 Figura 3-22. Respuesta de un filtro paso-todo de segundo orden. 
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Es posible obtener un filtro notch a partir del filtro paso-todo de segundo orden mostrado en (3.81), a partir del esquema de la Figura 3-23, cuya función de transferencia se deduce en (3.82). 
 ( ) ( )1 12H z A z = +   (3.82) 
 Figura 3-23. Filtro notch a partir de filtro paso-todo de segundo orden. Dado que A(z) es un filtro de segundo orden, el cambio de fase total es de -2π, y la frecuencia a la que se produce el notch, ωo, se corresponde con la frecuencia a la que el cambio de fase en A(z) es –π, tal y como se muestra en (3.83). 
 ( ) ( )( )
( )( )














Existen dos características importantes que hacen el empleo de este tipo de filtro muy interesante. En primer lugar, es posible ajustar independientemente el ancho de banda del filtro y la frecuencia de 
notch. En segundo lugar, dicho filtro admite una implementación tipo 
Lattice, que minimiza los errores debidos a cuantización cuando se opera en coma fija [157], [158]. Para obtener un ajuste independiente del ancho de banda, BW, y de la frecuencia de notch, ωo, es preciso expresar (3.81) de acuerdo a (3.84), donde k1 y k2 se calculan según (3.85) y (3.86) respectivamente. 
 ( ) ( )( ) 1 22 1 2 1 21 2 211 1k k k z zA z k k z k z− −− −+ + += + + +  (3.84) 
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 ( )1 cos ok ω= −  (3.85) 








Como ejemplo, en la Figura 3-24 se muestra un filtro notch a partir (3.84) con k1=0 y distintos valores de k2, donde se comprueba que, al contrario de lo que sucede con el filtro notch en forma directa, la ganancia en la banda pasante no depende del ancho de banda del filtro. Para obtener una implementación Lattice del filtro paso-todo A(z) mediante la recursión de Schur descrita en la Figura 3-8, debe cumplirse (3.87) y (3.88), de manera que (3.84) se reescribe de acuerdo a  (3.89).  ( )1 1sink θ=  (3.87)  ( )2 2sink θ=  (3.88) 
 ( ) ( ) ( ) ( )( )( ) ( )( ) ( )1 22 1 21 21 2 2sin sin 1 sin1 sin 1 sin sinz zA z z zθ θ θθ θ θ− −− −+ + += + + +  (3.89) Finalmente, es posible obtener el filtro notch descrito en  (3.82) mediante el esquema de la Figura 3-25, donde se supondrá que la entrada del filtro, u(n), contiene una señal sinusoidal de frecuencia ω1, junto con una señal de error, de acuerdo a (3.67). Puede demostrarse que las funciones de transferencia H(z) y G(z) de la Figura 3-25 responden a la ecuación (3.90) y (3.91) respectivamente. 
 ( ) ( )1 12H z A z = +   (3.90) 
 ( ) ( )1 12G z A z = −   (3.91)  
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 Figura 3-24. Filtro notch a partir de filtro paso-todo, con k1=0. 
( ) ( ) ( )y n H z u n=
( ) ( ) ( )g n G z u n=  Figura 3-25. Implementación de filtro notch mediante estructura Lattice. Tal y como se ha expuesto anteriormente, (3.90) se comporta como un filtro notch, cuya frecuencia de sintonización puede obtenerse operando con (3.85) y (3.87), hasta obtener (3.92). Por otro lado, el ancho de banda del filtro se obtiene igualando (3.86) y (3.88), obteniendo (3.93). 
Capítulo III                                                                                 Filtrado adaptativo 
122 
 0 1 1,      2 2π πω θ θ= + <  (3.92) 








Por otro lado, puede comprobarse que se cumple (3.94), lo que implica que la expresión (3.91) es la función complementaria de (3.90). 
 ( ) ( )
( ) ( )2 2
1,                     para todo 1,       para todo j jH z G z zH e G eω ω ω+ =+ =  (3.94) 
En ese sentido, G(z) es un filtro paso-banda sintonizado a la frecuencia 
ω0, cuya respuesta en frecuencia se muestra en la Figura 3-26. Como resulta obvio, si se cumple la condición ω0=ω1, entonces la señal sinusoidal de frecuencia ω1 presente en la entrada habrá sido eliminada de la señal de salida, y(n), mientras que g(n) contendrá tan sólo dicha sinusoide. Por otro lado, si la señal de entrada presente múltiples sinusoides, se emplearán tantos filtros notch de segundo orden basados en filtro paso-todo y estructura Lattice en cascada como armónicos se deseen cancelar. Para adaptar la frecuencia de sintonización del filtro notch, ω0, en función de la frecuencia de la señal de entrada, ω1, mediante el algoritmo LMS descrito en apartados anteriores, se define la función de coste (3.95) como la varianza de la señal de salida del filtro. 
 ( ) ( ) ( )1 2 22 2 21 2jE y n p H e H zω ζσ  = +   (3.95) Dado que el parámetro θ1 permite ajustar la frecuencia notch, la función que debe minimizar el algoritmo GD se muestra en (3.96). 
 ( )21E y nJ θ ∂  = ∂  (3.96) 
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 Figura 3-26. Respuesta en frecuencia de G(z) y H(z) para θ1=0 y θ2=1.3. Conviene destacar que el término ( ) 22H z  no varía con el parámetro θ1, tal y como de comprueba en (3.97) [132], por lo que puede afirmarse que la función J tendrá un mínimo cuando se cumpla (3.98), con independencia de la varianza del ruido, 2ζσ , ya que el término 
( ) 22 2H zζσ  no depende del parámetro θ1. 
 ( ) ( )2 22 1 sin2H z θ+=  (3.97) 
 ( )1 2 0jH e ω =  (3.98) Por otro lado, y de acuerdo al funcionamiento del filtro notch, (3.98) se cumple para 0 1ω ω= , por lo que minimizar la función J respecto del 
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parámetro θ1, permite sintonizar el filtro a la frecuencia del armónico de la señal de entrada. Puede demostrarse que la solución J=0 puede llevarse a cabo mediante (3.99) [132]. 
 ( ) ( )1 11 1 0j jA e A eω ωθ θ−∂ ∂+ =∂ ∂  (3.99) Teniendo en cuenta (3.100), es posible afirmar que (3.99) se cumple cuando 0 1 1 2πω ω θ= = + , lo que permite afirmar que la función J tiene un solo mínimo, y que este se obtiene cuando el parámetro θ1 se adapta de manera que el filtro se encuentra sintonizado a la frecuencia de la señal sinusoidal de entrada, 1ω . 
( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )( )
1 221 2 2 21 21 1 2 2
1cos cos 1 sin 1 sin sinz zA z z zθ θ θθ θ θ θ− − − −−∂ =∂ ⎡ ⎤+ + +⎣ ⎦ (3.100) Para optimizar la función definida en (3.96), se empleará la técnica LMS basada en el algoritmo Gradient Descent (GD) para adaptar el parámetro 
θ1, de acuerdo a (3.101), donde la derivada parcial de la señal de salida respecto del parámetro θ1 se deduce en (3.102). 
 ( ) ( ) ( ) ( )1 1 11 y nn n y nθ θ μ θ∂+ = − ∂  (3.101) 
( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( )( )
( )θ θ





∂ ⎡ ⎤+ + +⎣ ⎦
2 21 2 1 21 21 1 2 2
cos cos 12 1 sin 1 sin siny n zz u nz z   (3.102) Operando en (3.102) es posible encontrar una representación gráfica de la estimación de la derivada parcial, según se muestra en la Figura 3-27, cuya secuencia de programación queda reflejada en la TABLA 3-II. 
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u(n)





∑ ϴ2 ϴ1z-1 z-1( )1y nθ∂∂ 1/2 -
( )1g n ( )1x n





( )'1 1x n −
 Figura 3-27. Filtro IIR-Lattice adaptativo. TABLA 3-II. Programación del algoritmo LMS en estructura Lattice. Cálculo de parámetros del filtro 
( )
( )
( ) ( )
( ) ( )
( )
( )
1 2 21 2 2 2
cos sinsin cos 1g n u nw n x nθ θθ θ     −=     −       
( )
( )
( )( ) ( )( )
( )( ) ( )( )
( )
( )
1 11 12 11 1
cos sin 1sin cosn nx n g nx n x nn nθ θθ θ −   =     −       
( ) ( ) ( )112y n u n w n = +   Cálculo de parámetros del estimador 
( )
( )
( ) ( )
( ) ( )
( )
( )
'2 2 2 12 2 2 2
cos sin 1sin cos 1g n x nw n nθ θθ θ ξ    − −=      −        
( )
( )
( )( ) ( )( )
( )( ) ( )( )
( )
( )
1 11 22 11 1
cos sin 1sin cosn nn g nn nn nθ θξξ ξθ θ −   =     −       
( ) ( ) ( )1 '1 21 12n x n w nθ  ∇ = − −   
( ) ( ) ( ) ( )11 11n n y n nθθ θ μ+ = − ∇  
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Finalmente, es importante destacar que existe una programación simplificada del algoritmo de la TABLA 3-II, la cual se muestra en la TABLA 3-III, que ofrece un rendimiento mejor para anchos de banda estrechos del filtro notch, tal y como se recoge en [132]. TABLA 3-III. Secuencia de programación simplificada del algoritmo LMS en estructura Lattice. Cálculo de parámetros del filtro 
( )
( )
( ) ( )
( ) ( )
( )
( )
1 2 21 2 2 2
cos sinsin cos 1g n u nw n x nθ θθ θ     −=     −       
( )
( )
( )( ) ( )( )
( )( ) ( )( )
( )
( )
1 11 12 11 1
cos sin 1sin cosn nx n g nx n x nn nθ θθ θ −   =     −       
( ) ( ) ( )112y n u n w n = +   Cálculo de parámetros del estimador 
( ) ( ) ( ) ( )1 1 11 1n n y n x nθ θ μ+ = − −  
3.5. RESULTADOS DE SIMULACIÓN 
Se ha llevado a cabo la simulación de los distintos algoritmos adaptativos expuestos en el apartado anterior, para una señal de entrada sinusoidal cuya frecuencia inicial es fo=100Hz. Transcurrido un determinado tiempo, la frecuencia de dicha señal varía a f1=120Hz, por lo que el filtro adaptativo debe adaptar sus parámetros de manera que la señal de salida sea próxima a cero.  Para el filtro en forma directa, se han elegido los parámetros de diseño iniciales mostrados en la TABLA 3-IV. En dicha tabla, ρ es constante, y define el ancho de banda del filtro, en este caso de 20Hz, mientras que b1 (inicial) hace referencia al valor inicial del coeficiente, y fija la frecuencia inicial a la que se sintoniza el 
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filtro. En la Figura 3-28 se muestra la respuesta en frecuencia del filtro cuando la señal de entrada tiene una frecuencia igual a la frecuencia a la que se ha sintonizado el mismo, en este caso 100Hz. Esta respuesta en frecuencia variará cuando lo haga b1, cuya variación depende a su vez de que el algoritmo de adaptación detecte una variación de frecuencia en la señal de entrada. El parámetro µ es constante y se diseña para obtener una determinada velocidad de respuesta en el ajuste de b1 asegurando la estabilidad durante el proceso de adaptación. TABLA 3-IV. Parámetros de ajuste del filtro notch adaptativo en forma directa. 
b1 (inicial) -1.998458072 
ω0 2π100 rad/s 
ρ 0.998430436 
BW 20 Hz 
µ 1e-5 
 Figura 3-28. Respuesta en frecuencia del filtro notch en forma directa. En la Figura 3-29 se muestra la respuesta temporal de la señal u(n), junto con la salida del filtro adaptativo, y(n). En t=0.3s se ha variado la 
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frecuencia de u(n) desde f0=100Hz hasta f1=120Hz, comprobándose que el filtro adaptativo es capaz de eliminar la componente sinusoidal automáticamente en un tiempo inferior a 100ms.  
 Figura 3-29. Entrada al filtro adaptativo, u(n) (azul) y salida del filtro adaptativo, y(n) (rojo). Para el filtro en forma Lattice programado de acuerdo a la TABLA 3-II, se han elegido los parámetros de diseño iniciales mostrados en la TABLA 3-V. En dicha tabla, θ2 es constante, y define el ancho de banda del filtro, en este caso de 20Hz, mientras que θ1 (inicial) hace referencia al valor inicial del coeficiente, y fija la frecuencia inicial a la que se sintoniza el filtro.  TABLA 3-V. Parámetros de ajuste del filtro Lattice-Notch adaptativo. 
θ1(inicial) -1.531526418 
ω0 2π100 rad/s 
θ2 1.445132620 
BW 20 Hz 
µ 1e-4 
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En la Figura 3-30 se muestra la respuesta en frecuencia del filtro cuando la señal de entrada tiene una frecuencia igual a la frecuencia a la que se ha sintonizado el mismo, en este caso 100Hz. 
 Figura 3-30. Respuesta en frecuencia del filtro Lattice-Notch. Esta respuesta en frecuencia variará cuando lo haga θ1, cuya variación depende a su vez de que el algoritmo de adaptación detecte una variación de frecuencia en la señal de entrada. El parámetro µ es constante y se diseña para obtener una determinada velocidad de respuesta en el ajuste de θ1, asegurando la estabilidad durante el proceso de adaptación.  En la Figura 3-31 se muestra la respuesta en el tiempo de la señal de entrada, u(n), junto con la salida del filtro adaptativo, y(n), donde en 
t=0.3s se ha variado la frecuencia de la señal u(n) desde f0=100Hz hasta 
f1=120Hz. Se comprueba que el filtro adaptativo es capaz de eliminar la componente sinusoidal automáticamente un tiempo inferior a 100ms.  Para el filtro en forma Lattice programado de manera simplificada de acuerdo a la TABLA 3-III, se han elegido los mismos parámetros iniciales de diseño mostrados en la TABLA 3-V, que dan como resultado la respuesta en frecuencia de la Figura 3-30, cuando la frecuencia de entrada del filtro se corresponde con la frecuencia a la que el mismo se encuentra inicialmente sintonizado, en este caso 100Hz. 
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 Figura 3-31. Entrada al filtro adaptativo, u(n) (azul) y salida del filtro Lattice-
Notch adaptativo, y(n) (rojo). 
 Figura 3-32 Entrada al filtro adaptativo, u(n) (azul) y salida del filtro Lattice-
Notch adaptativo simplificado, y(n) (rojo). 
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En la Figura 3-32 se muestra la respuesta temporal de u(n) e y(n). En 
t=0.3s se ha variado la frecuencia de la señal u(n) desde f0=100Hz hasta 
f1=120Hz, quedando eliminada la componente sinusoidal de la salida. 3.6. CONCLUSIONES 
Tal y como se ha expuesto en apartados anteriores, es posible obtener un filtro notch digital capaz de eliminar de manera selectiva una frecuencia determinada contenida en la señal de entrada al mismo. Dicho filtro notch puede ser implementado mediante topología FIR o IIR, mientras que la adaptación de coeficientes se obtiene aplicando el algoritmo recursivo LMS. Se ha optado por el empleo de filtros notch IIR para el filtrado selectivo de armónicos que se desarrollará a continuación, debido fundamentalmente, a los siguientes motivos: 
• Los filtros FIR presentan problemas para cancelar frecuencias bajas, en general muy alejadas de la frecuencia de muestreo, tal y como se muestra en la Figura 3-15. Este problema puede solucionarse aumentando el número de coeficientes, lo que implica un coste computacional elevado en comparación con los filtros IIR. Otra solución consiste en hacer coincidir los armónicos que se pretenden cancelar con los puntos singulares de la ecuación β/M, la cual se deduce a partir de (3.55), y cuya representación gráfica se muestra en la Figura 3-15. No obstante, para obtener una buena respuesta junto con un orden reducido del filtro, es necesario submuestrear la señal a filtrar, lo que puede no resultar aceptable en la estrategia de control del convertidor electrónico. 
• Las técnicas ANC mediante filtro FIR necesitan una referencia para llevar a cabo el filtrado selectivo de la señal de entrada, al contrario de lo que sucede con el filtro notch IIR. 
• El empleo de un filtro Lattice-Notch IIR basado en filtros paso-todo es inherentemente estable, y permite obtener tanto un filtro 
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rechazo-banda como un filtro paso-banda selectivo a partir de la misma estructura. Esto resulta muy útil para obtener reguladores PR, tal y como se expondrá en apartados posteriores. 
• Debido a la diferencia en el número de coeficientes, el coste computacional de un filtro IIR es menor que su equivalente FIR. En lo que se refiere a la estructura IIR empleada, puede concluirse lo siguiente: 
• El algoritmo LMS aplicado al filtro notch IIR en forma directa es sencillo de implementar, y resulta estable si se limita el rango de convergencia del parámetro de ajuste. 
• El filtro Lattice-Notch IIR es inherentemente estable, por lo que se soluciona el problema fundamental de la estructura IIR. 
• El algoritmo LMS aplicado al filtro Lattice-Notch IIR resulta algo más complejo que el aplicado al filtro notch IIR en forma directa, dado que implica el cálculo de un seno y un coseno, cuando se emplea la forma simplificada. 
• Los ajustes del ancho de banda y de la frecuencia de notch del filtro Lattice-Notch IIR son mutuamente independientes, al contrario de lo que sucede en el filtro notch IIR en forma directa. Por otro lado, la ganancia en la banda pasante no depende del ancho de banda en el primer caso. 
• El empleo de la estructura Lattice-Notch IIR basada en un filtro paso-todo permite implementar fácilmente un regulador PR, lo cual resulta especialmente importante para el control de inversores fotovoltaicos, tal y como se mostrará en apartados posteriores.   
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C A P Í T U L O  4 .  F I L T R A D O  A D A P T A T I V O  A P L I C A D O  A  U N  S R F - P L L  
4.1. MODELADO Y CONTROL DEL SRF-PLL 


























 Figura 4-1. Diagrama de bloques de un SRF-PLL. El lazo de control de la variable Vq incluye el regulador PI descrito en (4.1), y un Voltage Controller Oscillator (VCO), representado como un integrador, que permitirá alcanzar en régimen permanente la referencia 
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0qrefV = . De esta manera, cuando se produce un transitorio en la frecuencia o la fase de la red eléctrica, el sistema responde de manera que el SRF descrito en la Figura 4-2 a) converge al descrito en la Figura 4-2 b). Una vez que se alcanza este estado, el ángulo estimado, îθ , es igual al ángulo de la red eléctrica, iθ , y el SRF se encuentra girando a la frecuencia de la misma, ˆ iω . 
 ( ) ⎛ ⎞= ⋅ +⎜ ⎟
⎝ ⎠








 Figura 4-2. Sincronización con la red eléctrica mediante SRF-PLL, a) en el inicio del transitorio y b) en régimen permanente. Para llevar a cabo el control lineal del SRF-PLL, deben encontrarse las expresiones en pequeña señal de qv , e  y ˆ iω . Definiendo: 
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cos 2cos 32cos 3
i
a




v t v t V
v t
 (4.2) 
Capítulo IV                                     Filtrado adaptativo aplicado a un SRF-PLL 
137 









⎡ ⎤− −⎢ ⎥⎡ ⎤
⎢ ⎥= = ⋅ ⋅⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦ −⎢ ⎥⎣ ⎦
 (4.3) 
 ( ) ( )
( ) ( )
ˆ ˆcos sinˆ ˆsin cosi id sdq gq i ivv vv θ θθ θ⎡ ⎤⎡ ⎤ ⎢ ⎥= = ⋅⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ −⎢ ⎥⎣ ⎦  (4.4) Y operando con (4.2), (4.3) y (4.4), se obtiene la siguiente expresión: 
 ( )3 ˆsin2q g i iv V θ θ= ⋅ −  (4.5) Donde la expresión ( )ˆi iθ θ−  hace referencia a la diferencia entre el ángulo real, iθ , y el estimado, îθ . A partir de (4.5) y de la Figura 4-1, pueden hallarse las ecuaciones que describen el error, y la pulsación estimada. 
 ( ) 3sin  2 ˆg gq g
i i
E V
e v E δ
δ θ θ
⎧
=⎪= − = − ⋅ ⎨
⎪ = −⎩
 (4.6) 
 ˆˆ ii PI de H dtθω = ⋅ =  (4.7)  δ δ= Δ +  (4.8) Donde Δ  representa el punto de funcionamiento y δ  las variaciones en torno al mismo. Suponiendo, es posible linealizar (4.6) en torno a este punto de funcionamiento, obteniendo (4.9).  ( )ˆg i ie E θ θ= − ⋅ −  (4.9) 
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− ˆ gi ie E  (4.10) 





=  (4.12) 







 Figura 4-3. Diagrama de bloques de un SRF-PLL. Donde:  = 32g gE V  (4.13) 
 ( ) ⎛ ⎞= − ⋅ +⎜ ⎟
⎝ ⎠
1 iPI p KH s K s  (4.14) 
 ( ) ( )= − ⋅ ⋅ 1PLL g PIT s E H s s  (4.15) El estudio del lazo abierto TPLL(s) permite ajustar el controlador HPI(s) para asegurar la estabilidad y conseguir el comportamiento dinámico deseado. Por otro lado, es importante destacar que el sistema debe ser tipo 2, dado que la referencia, θi, es una señal tipo rampa. 
Capítulo IV                                     Filtrado adaptativo aplicado a un SRF-PLL 
139 



















 Figura 4-6. Rechazo frente a perturbaciones en vq. 
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 ( ) ( )( )= = +1q PLLlcPLL qref PLLv T sG s v T s  (4.16) 
 ( ) ( )( )θ θ= = +_ ˆ 1 1 PLLp g PLLT sG s p E T s  (4.17) Para realizar el ajuste del regulador del SRF-PLL, se empleará el diagrama de bloques que modela el mismo en pequeña señal que se muestra en la Figura 4-7, donde se ha tenido en cuenta la ganancia de sensado, βv, y el filtro anti-aliasing, HAA(s), que afectan a la ganancia del PLL. La función de transferencia de HAA(s)  se muestra en (4.18). 
 ( ) 22 22 cAA c cH s s sωξω ω= + +  (4.18)  ( ) ( )β= − ⋅ ⋅'g g V AAE s E H s  (4.19) 






 Figura 4-7. Modelo en pequeña señal de un SRF-PLL con ganancia de sensado. A partir de los datos de diseño mostrados en la TABLA 4-I, puede estudiarse la ganancia en lazo abierto, TPLL(s), de acuerdo a la expresión (4.20), mediante la cual es posible ajustar el regulador HPI(s) descrito en (4.1) con los parámetros de la TABLA 4-II. 
 ( ) ( ) ( )= ⋅ ⋅' 1PLL g PIT s E s H s s  (4.20) 
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TABLA 4-I. Datos de diseño para el SRF-PLL. 
Vg 188 V 
fm 16000 Hz 
ωc 2·π·8000 rad/s 
ξ 1.4 
βV 2.5·10-3 
TABLA 4-II. Parámetros de ajuste de HPI y margen de ganancia y de fase. 
Kp 1114 
Ki 63 
PM – f 82.3˚ - 99.7 Hz 
GM – f 47.1 dB – 8000 Hz El ajuste de dicho regulador se ha llevado a cabo mediante MATLAB©, obteniéndose el resultado para la ganancia de lazo, TPLL(s) mostrado en la Figura 4-8. La respuesta en lazo cerrado de acuerdo a la Figura 4-5 y descrita en (4.16) se muestra en la Figura 4-9, donde se aprecia un buen seguimiento de la consigna, vqref=0, debido a la acción integral del regulador PI, con un ancho de banda cercano a los 100Hz, que permite obtener un tiempo de establecimiento de tes=28ms, tal y como se comprueba en la Figura 4-10. Tras implementar el SRF-PLL en PSIM©, se ha obtenido el resultado mostrado en la Figura 4-11 para una frecuencia de fred=50Hz, donde se aprecia que la estimación de la fase es correcta, con un valor de vq=0, tal y como cabía esperar. Por otro lado, en la Figura 4-12 se muestra el resultado de la simulación para una variación de la frecuencia de red de un 10%, donde se comprueba que la variable vq se anula en el tiempo de establecimiento descrito anteriormente. 
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 Figura 4-8. Ganancia de lazo TPLL(s). 
 Figura 4-9. Ganancia de lazo cerrado Glcpll(s). 
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depende del valor de la referencia proporcionada por el lazo de control de la tensión en el panel, *di , y cuya fase depende de la fase estimada por el SRF-PLL, tal y como se muestra en (4.25). 







⎡ ⎤⎡ ⎤ ⎢ ⎥= =⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎢ ⎥⎣ ⎦
*** * *
ˆcos ˆsind isred d iiii i i  (4.23) 
 Figura 4-13. Control en el StRF mediante PR. 
*
dqi *srediθiˆje  Figura 4-14. Proyección en el StRF desde el SRF. 
 ˆ/ ijdqT e θαβ →  (4.24)  ˆ* * ijsred di i e θ=  (4.25) 
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A partir de (4.25) se deduce que la estimación de la fase de la red eléctrica, îθ , resulta de vital importancia para obtener un factor de potencia unitario y una baja distorsión armónica. Efectivamente, suponiendo el error de estimación de îθ  descrito en (4.26), donde Pθ es una perturbación en la estimación de la fase, la proyección de la referencia en el SRF sobre el StRF se realiza según (4.27), donde se observa que la referencia se encuentra distorsionada por el error de estimación del PLL.  î i Pθθ θ= +  (4.26)  ˆ* * * ii j Pjsred d di i e i e θθθ += =  (4.27)  4.2.1. Desequilibrio en la Red Eléctrica Para demostrar el efecto de un desequilibrio en la red eléctrica en la estimación de la fase de la misma, se define el sistema desequilibrado en el NRF descrito en (4.28), donde β y γ son constantes [115], [117]. Aplicando la proyección en el SRF del sistema desequilibrado mediante (4.29), se obtiene la expresión (4.30) para la componente vq, donde se ha supuesto que ˆ ˆ 2i i i i iθ θ θ θ θ≈ → + ≈ . 
 ( )( )
( )











  = ⋅ + ⋅ −  
  
  + ⋅ +     









π πθ θ θ
π πθ θ θ
    − +    
    =
    − − − − +    
    
 (4.29) 
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( ) ( ) ( ) ( ) ( )cos 2 sin 23 62 3q g g g i g iv E E E Eγ β γ β γ βδ δ θ θ+ − += + + +  (4.30) 
 = 32g gE V  (4.31)  ˆi iδ θ θ= −  (4.32) Se comprueba que si no existe desequilibrio ( 0γ β= = ), la ecuación (4.30) puede expresarse de acuerdo a (4.33), de donde se deduce (4.34). De acuerdo a este resultado, para que la estimación del ángulo sea correcta, es preciso que la componente vq=0, por lo que la referencia del lazo cerrado de control de la componente q debe ser * 0qv = , tal y como se indica en la Figura 4-4.  0 q gv Eγ β δ= = → =  (4.33) 











= + ⎪ =⎬
⎪= ⎭
 (4.34) 
Por otro lado, para el sistema desequilibrado, la componente vq presenta una perturbación respecto al sistema equilibrado, descrita en (4.35) y (4.36).  q g qv E Pδ= +  (4.35) 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )cos 2 sin 23 62 3q g g i g iP E E Eγ β γ β γ βδ θ θ+ − += + +  (4.36) Teniendo en cuenta (4.37), la ecuación (4.36) puede expresarse de acuerdo a (4.38), donde se observa que el desequilibrio introduce una perturbación de frecuencia 2 iθ  en la componente vq. 
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    − + = +      +     = + − 
  +
=    −  
 (4.38) 
Tal y como se ha mostrado en párrafos anteriores, el lazo de control del SRF-PLL tiene como objetivo el seguimiento de la referencia * 0qv = . En ese caso, teniendo en cuenta que en régimen estacionario * 0q qv v= =  y operando en (4.35), se obtiene (4.39), de donde se deduce que un desequilibrio en la red eléctrica introduce un rizado de frecuencia 2 iθ  en la estimación de la fase. 
 ( )3ˆ cos 23i i p i pEθ θ θ φγ β= + −+ +  (4.39) En la Figura 4-15 y Figura 4-16 se observa el error cometido en la estimación de la fase de la red eléctrica para distintos valores de β y γ. A partir de (4.38) y (4.39), se deduce que el rizado en vq es el responsable del error en la estimación de la fase, por lo que el rechazo de las perturbaciones en vq de frecuencia 2 iθ  permitiría eliminar el error de estimación que aparece en (4.39). Suponiendo que la componente vq pueda ser convenientemente filtrada, de manera que la perturbación de frecuencia 2 iθ  quede totalmente atenuada, la expresión (4.38) puede reescribirse según (4.40). Sustituyendo (4.40) en (4.35), se obtiene (4.41), de donde se deduce que 0δ =  para vq=0, y por lo tanto no existe error en la estimación, con independencia del desequilibrio. 
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 Figura 4-15. Error en la estimación de la fase para β=-0.1, γ=0.  
 Figura 4-16. Error en la estimación de la fase para β=-0.1, γ=0.3.  
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 ( )3q gP E γ β δ+=  (4.40) 
 ( )1 3q gv E γ βδ  += ⋅ +     (4.41) Para estudiar el rechazo del SRF-PLL frente a perturbaciones en vq debidas al desequilibrio, puede emplearse el esquema de la Figura 4-6, del que se deduce (4.17). A partir de los parámetros de diseño de la TABLA 4-I y la TABLA 4-II, se obtiene el resultado de la Figura 4-17, donde se comprueba que la perturbación a 2 100i Hzθ = , lejos de ser atenuada, recibe una ganancia de 2.6dB. 
 Figura 4-17. Atenuación de la perturbación en vq. Para conseguir una buena atenuación de la perturbación sin modificar el tipo de regulador, debe reducirse el ancho de banda del PI. Empleando los parámetros de diseño de la TABLA 4-III, se obtiene el regulador de la TABLA 4-IV, cuya respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto se muestra en la Figura 4-18, y la respuesta en frecuencia en lazo cerrado se muestra en la Figura 4-19. Este regulador permite obtener 
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una atenuación de la perturbación de -4.42dB, de acuerdo a la Figura 4-20. A pesar de que esta atenuación es mayor que la obtenida con el regulador original, se comprueba en la Figura 4-21 que el tiempo de establecimiento aumenta hasta tes=85ms. TABLA 4-III. Parámetros de diseño del SRF-PLL. 
Vg 188 V 
fm 16000 Hz 
ωc 2·π·8000 rad/s 
ξ 1.4 
βV 2.5·10-3 
TABLA 4-IV. Regulador PI del SRF-PLL para mejora la atenuación de la perturbación debida a desequilibrio. 
Kp 400 
Ki 19 
PM – f 84.5˚ - 35.6 Hz 
GM – f 56.1 dB – 8000 Hz 
 Figura 4-18. Ganancia de lazo abierto, TPLL(s). 
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 Figura 4-19. Ganancia de lazo cerrado del SRF-PLL. 
 Figura 4-20. Atenuación de la perturbación en vp. 
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 Figura 4-21. Respuesta frente a escalón del SRF-PLL. Finalmente, en la Figura 4-22 se muestra la respuesta en el tiempo del SRF-PLL, donde se comprueba que la estimación es buena en régimen estacionario. En la Figura 4-23 se ha sometido el sistema a una variación de un 10% en la frecuencia de red, comprobándose que vq se anula en un tiempo mucho mayor (aproximadamente el doble) que en con el regulador original. Por otro lado, en la Figura 4-24 se muestra la estimación de la fase para β=-0.1 y γ=0, mientras que en la Figura 4-25 se muestra la estimación de la fase para β=-0.1 y γ=0.3, donde se comprueba que el error cometido es menor que el mostrado en la Figura 4-16. Tal y como se ha comprobado, el empleo de un regulador PI no permite atenuar correctamente la perturbación debida al desequilibrio manteniendo una buena respuesta dinámica. Para solucionar este problema, en apartados posteriores se propondrá el empleo de un filtro adaptativo capaz de eliminar el armónico de frecuencia 2 iθ  de manera selectiva, con independencia de la fase de la red eléctrica, iθ . 
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 Figura 4-22. Estimación de la fase y componente vq del SRF-PLL. 
 Figura 4-23. Estimación de la fase y componente vq del SRF-PLL para una variación del 10% en la frecuencia de la red eléctrica. 
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 Figura 4-24. Error en la estimación de la fase para β=-0.1, γ=0. 
 Figura 4-25. Error en la estimación de la fase para β=-0.1, γ=0.3.   
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4.2.2. Distorsión Armónica en la Red Eléctrica En el capítulo 2 se expuso que cargas no lineales conectadas a un sistema trifásico generan armónicos de tensión impares no múltiplos de 3 (1, 5, 7, 11, 13, …) en el punto de conexión común. Este sistema trifásico distorsionado puede modelarse de acuerdo a (4.42). 
( ) ( ) ( ) ( )1 5 7 11
1 5 7
1 5 7
cos cos 5 cos 7 cos 11 ...2 2 2cos cos 5 cos 7 ...3 3 32 2 2cos cos 5 cos 73 3 3
i i i i
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v v V V V
v
V V V
θ θ θ θ
π π πθ θ θ
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   (4.42) Aplicando la transformada (4.29) a (4.42), y suponiendo que î iθ θ≈ , se obtiene la proyección del sistema trifásico distorsionado en el SRF descrito en (4.43), (4.44) y (4.45), donde se comprueba que la componente vq presenta un rizado cuya componente armónica está formada por múltiplos de 6 de la frecuencia de la red eléctrica. 
( ) ( )5 7 11 133 3cos 6 cos 12 ...2 2 2 2q g i iv E V V V Vπ πδ θ θ   = + + ⋅ + + + ⋅ + +       (4.43) 
 32g gE V=  (4.44)  ˆi iδ θ θ= −  (4.45) La ecuación (4.43) puede reescribirse de acuerdo a (4.46), obteniendo la expresión de la perturbación en la componente vq, (4.47).  q g qdv E Pδ= +  (4.46) 
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( ) ( )5 7 11 133 3cos 6 cos 12 ...2 2 2 2qd i iP V V V Vπ πθ θ   = + ⋅ + + + ⋅ + +        (4.47) Teniendo en cuenta que el control en lazo cerrado del SRF-PLL fuerza que vq=0 en régimen permanente, es posible deducir, de manera análoga al razonamiento seguido en el apartado anterior, el rizado que aparece en la estimación de la fase cuando la tensión sensada por el SRF-PLL contienen armónicos de la frecuencia fundamental. Dicha expresión se muestra en (4.48), y pone de manifiesto que el rizado en la estimación de la fase está compuesto por armónicos múltiplos de seis de la frecuencia fundamental de la red eléctrica, al igual que la perturbación en la componente vq. 
        ( ) ( )5 7 11 131 1ˆ cos 6 cos 12 ...2 2i i i iV V V VV Vπ πθ θ θ θ+ +   = + ⋅ + + ⋅ + +        (4.48) Para estudiar el rechazo del SRF-PLL frente a perturbaciones en vq debidas a la distorsión armónica en la red trifásica, puede emplearse el esquema de la Figura 4-6, del que se deduce (4.17). A partir de los parámetros de diseño del SRF-PLL original, mostrados en la TABLA 4-I y la TABLA 4-II, se obtiene el resultado en trazo discontinuo de la Figura 4-26, donde se comprueba que el rizado debido a los armónicos de la red eléctrica quedan convenientemente atenuados. No obstante, empleando los parámetros de diseño de la TABLA 4-III y la TABLA 4-IV, se obtiene el resultado en trazo continuo de la Figura 4-26, donde se comprueba que el rizado debido a los armónicos de la red eléctrica recibe una mayor atenuación que con el regulador original. Finalmente, en la Figura 4-27 y la Figura 4-28 se comprueba la atenuación de cada uno de los reguladores a partir de simulaciones en gran señal mediante PSIM©, cuando a la red eléctrica presenta el contenido armónico mostrado en la TABLA 4-V.  
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TABLA 4-V. Amplitud de los armónicos de la tensión de red. 
V1 188 V 
V5=0.1V1 18.8 V 
V7=0.07V1 13.2 V 
V11=0.05V1 8.5 V 
V13=0.04V1 7.2 V 
θi 2π50 rad/s  
 Figura 4-26. Atenuación de la perturbación en vq para el diseño original (trazo discontinuo) y para el diseño modificado (trazo continuo). 
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 Figura 4-27. Estimación de la fase de la red eléctrica y componente vq para el diseño del SRF-PLL original. 
 Figura 4-28 Estimación de la fase de la red eléctrica y componente vq para el diseño del SRF-PLL modificado. 
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4.2.3. Conclusiones Tal y como se ha comprobado en apartados anteriores, tanto los desequilibrios como la presencia de armónicos de baja frecuencia en la red eléctrica afectan al normal funcionamiento del SRF-PLL, introduciendo errores de estimación en la fase del sistema trifásico. Considerando ambos fenómenos como perturbaciones en la red, es posible estudiar la función de transferencia entre dichas perturbaciones y la fase estimada, de manera que puede diseñarse el regulador PI para que las mismas sean convenientemente atenuadas. No obstante, se ha comprobado que un aumento en el rechazo de perturbaciones conlleva un deterioro en la respuesta dinámica del sistema, por lo que un cierto compromiso entre velocidad de respuesta y rechazo de perturbaciones debe ser tenido en cuenta a la hora de diseñar dicho regulador.  Dado que las perturbaciones debidas a desequilibrio y distorsión armónica suceden a frecuencias conocidas, múltiplos de la frecuencia fundamental, se plantea la posibilidad de diseñar un regulador capaz de rechazar de manera selectiva dichos armónicos. Por otro lado, tal y como se expuso en el capítulo 2, existen situaciones en que la frecuencia de la red eléctrica puede variar, lo que implica que la frecuencia de la perturbación variará de manera acorde. En ese sentido, en el siguiente apartado se introducirá la teoría de filtrado adaptativo para el diseño del regulador capaz de llevar a cabo el rechazo selectivo de los armónicos debidos a las perturbaciones en la red, con independencia de la variación en la frecuencia de la misma. 4.3. FILTRADO SELECTIVO DE PERTURBACIONES 
Tal y como se ha demostrado en el apartado anterior, tanto el desequilibrio como los armónicos de baja frecuencia presentes en la red eléctrica pueden considerarse como perturbaciones que afectan a la estimación de la fase, îθ . En el caso general en que la red eléctrica se encuentre desequilibrada y contenga armónicos de baja frecuencia, la 
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componente vq puede expresarse según (4.49), donde gE , δ , pE  y pφ  fue definido en (4.31), (4.32) y (4.38) respectivamente. 
             
( ) ( )
( ) ( )5 7 11 13
cos 233 3cos 6 cos 12 ...2 2 2 2
q g g g p i p
i i
v E E E E
V V V V
γ β
δ δ θ φ
π πθ θ
+
= + + − +
   + + ⋅ + + + ⋅ + +   
   
 (4.49) 
La perturbación en la componente vq introduce un error de estimación en la fase de acuerdo a (4.50), cuyo espectro armónico es igual al de la perturbación en la componente vq. 
 ( )( ) ( )5 7 11 131 1
3ˆ cos 23cos 6 cos 12 ...2 2
i i p i p
i i
E
V V V V
V V
θ θ θ φ
γ β
π πθ θ
= + − +
+ +
+ +   + ⋅ + + ⋅ + +   
   
 (4.50) 
Dicha conclusión permite afirmar que para obtener una buena estimación de la fase de la red eléctrica, es necesario rechazar la perturbación en la componente vq. Suponiendo que el sistema es continuo, es posible rechazar dicha perturbación mediante el empleo del filtro notch mostrado en (4.51) para cada uno de los armónicos de la misma. 
 ( ) 2 22 22 nn n nsG s s sωξω ω+= + ⋅ +  (4.51) Este filtro tiene una atenuación infinita a la frecuencia de resonancia, ωn, y una ganancia unitaria para el resto de frecuencias, pudiendo ajustar el ancho de la banda atenuada mediante el coeficiente ξ , tal y como se muestra en la Figura 4-29. En la práctica, el regulador (4.51) suele implementarse a partir de (4.52), donde nξ  se diseña para obtener un factor de calidad determinado, y gξ  para obtener una atenuación finita, de acuerdo a (4.53) [65]. 
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=  (4.53) 









 Figura 4-30. Modelo en pequeña señal del SRF-PLL con filtrado selectivo de vq. 
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 Figura 4-33. Diagrama de bloques para el estudio del rechazo frente a perturbaciones del SRF-PLL. Para realizar el diseño del nuevo regulador HPI(s), se definen en primer lugar los parámetros de cada uno de los filtros en función de la frecuencia a rechazar. Teniendo en cuenta que los armónicos más importantes de la perturbación de la estimación de la fase, iθ , se 
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encuentran en 2 redf , 6 redf  y 12 redf , el diseño de Gn(s) para cada uno de los filtros se llevará a cabo mediante los parámetros de la TABLA 4-VI. TABLA 4-VI. Ajustes de los filtros Gn(s). 
fred 50 Hz 
A100 -50 dB 
ωn100 200π rad/s 
ξn100 50 
ξg100 0.15 
A300 -42 dB 
ωn300 600π rad/s 
ξn300 50 
ξg300 0.4 
A600 -34 dB 
ωn600 1200π rad/s 
ξn600 50 
ξg600 1 Para el ajuste de la ganancia de lazo se empleará (4.54) y los parámetros de la TABLA 4-I y la TABLA 4-VI, obteniéndose los coeficientes del regulador y los márgenes de fase y ganancia de la TABLA 4-VII. La respuesta en frecuencia de TPLL(s) se muestra en la Figura 4-34. 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )' 100 300 600 1PLL g n n n PIT s E s G s G s G s H s s= − ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅  (4.54) TABLA 4-VII. Ajustes del regulador PI. 
Kp 477.46 
Ki 31.42 
PM – f 77.2˚ - 43.2 Hz 
GM – f 54.5 dB – 8060 Hz 
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 Figura 4-34. Ganancia de lazo, Tpll. Teniendo en cuenta la Figura 4-33, es posible deducir la función de transferencia (4.55), con la que se estudiará el rechazo a perturbaciones del nuevo sistema de control. 
 ( ) ( ) ( )( )θ θ= = +_ ˆ 1' 1 PLLp g PLLT sG s p E s T s  (4.55) En la Figura 4-35 se muestra la respuesta en frecuencia de (4.55) para el regulador PI y los filtros selectivos diseñados a partir de la TABLA 4-VI y TABLA 4-VII, junto con la respuesta del regulador PI sin los filtros selectivos, donde se comprueba que la atenuación del armónico debido al desequilibrio en la red es cercana a los 60 dB en el primer caso, frente a 2.85 dB en el segundo. El mismo razonamiento puede seguirse para el resto de armónicos debidos a distorsión en la red.  
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 Figura 4-35. Rechazo a perturbaciones en la estimación de la fase con Gn(s) (azul) y sin Gn(s) (verde). En la Figura 4-36  se muestra una simulación en gran señal del SRF-PLL para una red desequilibrada con armónicos debidos a la conexión de cargas no lineales al PCC, empleando los valores de distorsión de la TABLA 4-V y un desequilibrio de β=-0.1, γ=0.3, cuando no se ha filtrado la componente vq. Tal y como se comprueba en la Figura 4-37, el desequilibrio y los armónicos de la tensión de red aparece reflejados en 
vq de acuerdo a lo expuesto en párrafos anteriores. En la Figura 4-38 se muestra una simulación en gran señal del SRF-PLL para las mismas condiciones de desequilibrio y distorsión expuestas en el apartado anterior, donde se han incluido los filtros selectivos a frecuencias 2 redf , 6 redf  y 12 redf  en la componente vq. En la misma se comprueba que la estimación de la fase no presenta prácticamente errores, debido a que los armónicos en vq han sido cancelados, tal y como se muestra en la Figura 4-39. 
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 Figura 4-36. Estimación de la fase para una red desequilibrada y con distorsión armónica con un SRF-PLL convencional. 
 Figura 4-37. Espectro armónico de las tensiones de red y de la componente vq. 
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 Figura 4-38. Estimación de la fase para una red desequilibrada y con distorsión armónica con un SRF-PLL con filtrado selectivo de vq. 
 Figura 4-39. Espectro armónico de las tensiones de red (arriba) y de la componente vq(abajo-rojo)  y vq filtrada (abajo-azul). 
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El funcionamiento de los filtros descritos hasta ahora resulta adecuado cuando no existe variación en la frecuencia de la red eléctrica. No obstante, la norma española que define las características de la tensión suministrada por las redes generales de distribución, UNE-EN 50160 [126], define la variación máxima en la frecuencia que se muestra en la TABLA 4-VIII, donde se comprueba que, en el peor de los casos, la variación en la misma puede llegar hasta un 15% respecto al valor nominal de f=50Hz. TABLA 4-VIII. Rango de variación permitida en la frecuencia de red para baja y media tensión según UNE-EN 50160. 
Para redes acopladas por conexiones síncronas a un sistema interconectado 50Hz ± 1%              (de 49.5Hz a 50.5Hz)    durante 99.5% del año 50Hz +4%/-6%     (de 47Hz a 52Hz)           durante 100% del tiempo 
Para redes sin conexión síncrona a un sistema interconectado 50Hz ± 2%       (de 49Hz a 51Hz)         durante 99.5% de una semana 50Hz ±15%      (de 42.5Hz a 57.5Hz)  durante 100% del tiempo En la TABLA 4-IX se muestra la frecuencia de cada uno de los armónicos presentes en la componente vq cuando existe distorsión armónica y desequilibrio en la red, para el peor de los casos propuesto en la TABLA 4-VIII. TABLA 4-IX. Rango de variación de la frecuencia fundamental y armónicos debido a desequilibrio y distorsión armónica en la red eléctrica. 
fred (Hz) 2fred (Hz) 6fred (Hz) 12fred (Hz) 50 100 300 600 47/52 94/104 282/312 564/624 42.5/57.5 85/115 255/345 510/690 En la Figura 4-40 se comprueba que la variación de frecuencia de acuerdo a [126] provoca una atenuación incorrecta de los armónicos en la componente vq, y por tanto una mal rechazo a perturbaciones en la estimación de la fase.  
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 Figura 4-40. Rechazo a perturbaciones en la estimación de la fase con filtrado selectivo para el rango máximo y mínimo de variación en la frecuencia de red. 4.4. FILTRADO ADAPTATIVO DE PERTURBACIONES 
Para evitar el problema descrito en el apartado anterior cuando la frecuencia de la red eléctrica varía, se propone emplear un filtro notch IIR adaptativo para cada uno de los armónicos que deseen cancelarse. En ese sentido, se ha optado por el filtro Lattice-Notch simplificado, cuya programación se describió en la TABLA 3-III, el cual ofrece las mejores prestaciones para un consumo de recursos moderado. El filtro Lattice-Notch IIR simplificado sustituye al filtro notch IIR, Gn(s), de la Figura 4-30, descrito en (4.51), por lo que el estudio de la respuesta dinámica y estabilidad del sistema resultan análogos a los 
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mostrados en el apartado anterior, cuando se hace coincidir la frecuencia notch y el ancho de banda de ambos filtros. 4.5. RESULTADOS DE SIMULACIÓN 
Para llevar a cabo la simulación del SRF-PLL con filtrado adaptativo, se han empleado los parámetros de ajuste de la TABLA 4-VII para el SRF-PLL, y los parámetros de ajuste de la TABLA 4-X para los filtros Lattice-
Notch IIR. TABLA 4-X. Parámetros de ajuste de los filtros Lattice-Notch IIR. 
θ1_100 (inicio) -1.531526418 
ω0_100 2π100 rad/s 
θ2_100 1.445132620 
BW_100 20 Hz 
µ_100 0.0001 
θ1_300 (inicio) -1.452986602 
ω0_300 2π300 rad/s 
θ2_300 1.445132620 
BW_300 20 Hz 
µ_300 0.0001 
θ1_600 (inicio) -1.335176877 
ω0_600 2π600 rad/s 
θ2_600 1.445132620 
BW_600 20 Hz 
µ_600 0.01 El ancho de banda de los filtros notch ha sido elegido de manera que exista un compromiso entre el margen de fase obtenido y el tiempo de respuesta del mismo, así como para evitar errores de truncamiento debidos a la implementación en coma fija de los filtros en el DSP empleado [32], [131]. Previamente al estudio del efecto de las técnicas de filtrado adaptativo en la estimación de la fase de la red eléctrica, se ha estudiado la 
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respuesta del SRF-PLL convencional cuando existe distorsión en la red, de acuerdo a la TABLA 4-XI, sin el empleo de técnicas de filtrado de la componente Vq. Los resultados de la respuesta temporal se muestran en la Figura 4-41, donde se comprueba que Vq contiene los armónicos correspondientes a la distorsión de la red eléctrica. En t1=0.1s se ha variado la frecuencia desde θi(t0) hasta θi(t1), comprobándose que la distorsión en Vq permanece, dado que no se encuentra filtrada. En la Figura 4-42 y la Figura 4-43 se muestra el espectro armónico de Va y Vq para θi(t0) y θi(t1) respectivamente, donde se aprecia claramente que los armónicos presentes en la red eléctrica se encuentran en la componente 
Vq, y por tanto, en la estimación de la fase. Tal y como se comprobará a continuación, el empleo de los filtros adaptativos reduce dicho rizado con independencia de las variaciones de la frecuencia de la red eléctrica. 
 Figura 4-41. Estimación de la fase de la red eléctrica distorsionada con variación de la frecuencia, sin empleo de filtrado de Vq. Tensión de red (arriba), estimación de la fase (medio), señal Vq (abajo). 
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 Figura 4-42. Espectro armónico de la tensión en una fase y de la componente 
Vq del SRF-PLL para θi=2π50 rad/s. 
 Figura 4-43. Espectro armónico de la tensión en una fase y de la componente 
Vq del SRF-PLL para θi=2π55 rad/s.  
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Variación de la frecuencia en una red eléctrica distorsionada sin desequilibrio. En este apartado se estudia el funcionamiento de las técnicas de filtrado adaptativo aplicadas a una red eléctrica distorsionada cuya frecuencia varía en un instante de tiempo. Dicha señal ha sido simulada de acuerdo a (4.42), donde el valor de la amplitud de cada armónico en el inicio de la simulación, t0,  se muestra en el TABLA 4-XI. TABLA 4-XI. Amplitud de los armónicos de la tensión de red en t=0s. 
V1 188 V 
V5=0.1V1 18.8 V 
V7=0.07V1 13.2 V 
V11=0.05V1 8.5 V 
V13=0.04V1 7.2 V 
θi(t0) 2π50 rad/s 
θi(t1) 2π55 rad/s En la Figura 4-44 se muestra la estimación de la fase de la red eléctrica distorsionada, empleando filtros Lattice-Notch IIR. En la misma se ha comparado la señal Vq filtrada (abajo-azul), con la señal Vq sin filtrar (abajo-rojo), donde se comprueba que el empleo de técnicas de filtrado adaptativo permite rechazar los armónicos en Vq con independencia de la variación en la frecuencia de los mismos. Por otro lado, en la Figura 4-45 y en la Figura 4-46 se muestran el espectro armónico de la tensión en una fase, Va, junto con la componente 
Vq filtrada y sin filtrar, así como de una señal sinusoidal generada a partir de la fase estimada, para frecuencias θi=2π50 rad/s y  
θi=2π55 rad/s respectivamente. En estas gráficas se comprueba que los armónicos de la red son filtrados de la componente Vq, por lo que la señal sinusoidal generada con la fase estimada contiene tan sólo el armónico fundamental para cada una de las frecuencias de red simuladas. 
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 Figura 4-44. Estimación de la fase de la red eléctrica distorsionada con variación de la frecuencia, con filtrado adaptativo de Vq. Tensión de red (arriba), estimación de la fase (medio), Vq sin filtrar(abajo-rojo) y Vq filtrada (abajo-azul). 
 Figura 4-45. Espectro armónico de la tensión en una fase (arriba), de Vq filtrada (medio-azul) y sin filtrar (medio-rojo) del SRF-PLL, y de una señal sinusoidal generada con la fase estimada (abajo), para θi=2π50 rad/s. 
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 Figura 4-46. Espectro armónico de la tensión en una fase (arriba), de Vq filtrada (medio-azul) y sin filtrar (medio-rojo) del SRF-PLL, y de una señal sinusoidal generada con la fase estimada (abajo), para θi=2π55 rad/s. Desequilibrio en una red eléctrica distorsionada. En este apartado se estudia el comportamiento del SRF-PLL con filtrado adaptativo de Vq cuando la red contiene armónicos de acuerdo a la TABLA 4-XI, y aparece el desequilibrio descrito en la TABLA 4-XII. TABLA 4-XII. Amplitud del armónico fundamental de las fases a, b y c en situación de desequilibrio. 
V1a 188 V 
V1b=0.9V1a 170 V 
V1c=1.3V1a 244 V En la Figura 4-47 se muestra la estimación de la fase de la red eléctrica distorsionada, donde se comprueba que hasta el instante t1=0.2s, el filtrado adaptativo de Vq asegura la correcta estimación de la fase. En 
t1=0.2s, aparece el desequilibrio descrito en la TABLA 4-XII, que se refleja en un transitorio en Vq en el que aparece el rizado correspondiente a dicho desequilibrio. Este rizado queda finalmente atenuado por la acción del filtro adaptativo correspondiente. 
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 Figura 4-47. Estimación de la fase de la red eléctrica con desequilibrio empleando filtrado adaptativo de Vq. Tensión de red (arriba), estimación de la fase (medio), señal Vq sin filtrar (abajo-rojo) y señal Vq filtrada (abajo-azul). 
 Figura 4-48. Espectro armónico de la tensión en una fase (arriba), de Vq filtrada (medio-azul) y sin filtrar (medio-rojo) del SRF-PLL, y de una señal sinusoidal generada con la fase estimada (abajo) sin desequilibrio. 
Capítulo IV                                     Filtrado adaptativo aplicado a un SRF-PLL 
178 
 Figura 4-49. Espectro armónico de la tensión en una fase (arriba), de la componente Vq filtrada (medio-azul) y sin filtrar (medio-rojo) del SRF-PLL, y de una señal sinusoidal generada con la fase estimada (abajo) con desequilibrio. En la Figura 4-48 y en la Figura 4-49 se muestra el espectro armónico de la tensión en una fase, en la componente Vq filtrada y sin filtrar y una señal sinusoidal generada mediante la fase estimada, para un sistema trifásico distorsionado sin desequilibrio y desequilibrado respectivamente. En las mismas es posible comprobar que, en régimen permanente, los armónicos debidos a la distorsión y al desequilibrio son filtrados convenientemente, de manera que la señal sinusoidal generada mediante la fase estimada contiene únicamente el armónico fundamental de la frecuencia de red. Variación de la frecuencia en una red eléctrica distorsionada y desequilibrada. En este apartado se estudia el comportamiento del SRF-PLL con filtrado adaptativo de Vq, cuando la red eléctrica se encuentra distorsionada y desequilibrada, de acuerdo a la TABLA 4-XI y la TABLA 4-XII. En la Figura 4-50 se muestra la estimación de la fase de la red eléctrica distorsionada y con desequilibrio, donde se comprueba que hasta el 
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instante t1=0.2s, el filtrado adaptativo de Vq asegura la correcta estimación de la fase. En t1=0.2s se ha modificado la frecuencia desde 
θi=2π50 rad/s hasta θi=2π55 rad/s de manera abrupta. Dicha variación se refleja en un transitorio en Vq en el que aparece el rizado correspondiente la nueva frecuencia de red. Este rizado queda finalmente atenuado por la acción del filtrado adaptativo. Finalmente, en la Figura 4-51 y en la Figura 4-52 se muestra el espectro armónico de la tensión en una fase, de la componente Vq filtrada y sin filtrar y de una señal sinusoidal generada mediante la fase estimada, para un sistema trifásico distorsionado con desequilibrio y una frecuencia de θi=2π50 rad/s y θi=2π55 rad/s respectivamente. En las mismas es posible comprobar que, en régimen permanente, los armónicos debidos a la distorsión y al desequilibrio son filtrados convenientemente, de manera que la señal sinusoidal generada mediante la fase estimada contiene únicamente el armónico fundamental de la frecuencia de red. 
 Figura 4-50. Estimación de la fase de la red eléctrica distorsionada y con desequilibrio empleando filtrado adaptativo de Vq. Tensión de red (arriba), estimación de la fase (medio), señal Vq sin filtrar (abajo-rojo) y señal Vq filtrada (abajo-azul). 
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 Figura 4-51. Espectro armónico de la tensión de red (arriba), de la componente Vq filtrada (medio-azul) y sin filtrar (medio-rojo) del SRF-PLL, y de una señal sinusoidal generada con la fase estimada (abajo) para θ i=2π50 
rad/s. 
 Figura 4-52. Espectro armónico de la tensión de red (arriba), de Vq filtrada (medio-azul) y sin filtrar (medio-rojo) del SRF-PLL, y de una señal sinusoidal generada con la fase estimada (abajo) para θi=2π55 rad/s. 
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4.6. RESULTADOS EXPERIMENTALES 
Se ha implementado el SRF-PLL en el DSP de coma fija Texas Instruments TMS320F2812. Por otro lado, la red eléctrica ha sido emulada mediante la fuente de alimentación trifásica Chroma 61704, y se ha empleado el analizador de respuesta en frecuencia NF FRA5097 para la medida de la ganancia de lazo, TPLL. Dado que la frecuencia de conmutación elegida ha sido de fs=8kHz, la frecuencia de muestreo resulta en fm=16kHz. En los siguientes apartados se evalúan distintas condiciones de trabajo del SRF-PLL, tanto sin filtrado de la componente Vq como con filtrado adaptativo y no adaptativo de la misma, por lo que resulta conveniente comprobar la estabilidad del SRF-PLL. Para ello, se ha llevado a cabo la medida de la ganancia de lazo abierto del mismo con filtrado adaptativo, 
TPLL, con los reguladores diseñados en apartados anteriores, para una frecuencia de red de 50Hz, 45Hz y 55Hz, de manera que la estabilidad del sistema pueda ser comprobada dentro del rango de funcionamiento propuesto. En la Figura 4-53 se muestra dicha ganancia de lazo, medida de acuerdo al método propuesto en [160], [161]. Los resultados han sido procesados con MATLAB© para una mejor representación de los mismos.  Los márgenes de fase y ganancia se muestran en la TABLA 4-XIII, pudiéndose afirmar que el control en lazo cerrado es estable en todo el rango de funcionamiento propuesto. Obviamente, la estabilidad del sistema no se encuentra comprometida cuando se emplea un SRF-PLL convencional sin filtrado de la componente Vq, teniendo en cuenta que el regulador PI empleado es el mismo en todos los casos. TABLA 4-XIII. Márgenes de fase y ganancia de TPLL. 
 45Hz 50Hz 55Hz 
PM–f 77.2o–44 Hz 75.3o –44 Hz 73.5–44 Hz 
GM–f 40 dB–4150 Hz 40 dB–4150 Hz 40 dB–4150 Hz  
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 Figura 4-53. Medida experimental de la respuesta en frecuencia de TPLL, para distintas frecuencias de red.  SRF-PLL con sistema trifásico no distorsionado y no desequilibrado. Mediante la función RTDX del DSP [162], es posible extraer datos en tiempo real de las distintas variables internas del algoritmo de control del SRF-PLL, obteniendo los datos que se muestran en los siguientes apartados, los cuales han sido procesados mediante MATLAB©. Se ha generado la señal trifásica mostrada en la Figura 4-54, que no presenta desequilibrio ni distorsión, empleándose como referencia para el SRF-PLL sin filtrado de la componente Vq. El resultado de la estimación de la fase se muestra en la Figura 4-55, junto con la tensión sensada, Vab.  
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 Figura 4-54. Red trifásica de referencia. 
 Figura 4-55. Respuesta temporal de la tensión Vab y de la fase estimada, îθ . 
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En la Figura 4-56 se comprueba que la referencia sinusoidal generada mediante la fase estimada, îθ , presenta tan sólo el armónico fundamental de la frecuencia de red. 
 Figura 4-56 a). Respuesta temporal y b) espectro armónico de ( )ˆsin iθ . Finalmente, en la Figura 4-57 se muestra la respuesta temporal de la componente Vq del SRF-PLL, cuyo valor se encuentra cercano a cero, debido a que no existe desequilibrio ni distorsión armónica en la red. 
 Figura 4-57. Respuesta temporal de Vq. 
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Estimación de la fase con sistema trifásico distorsionado y desequilibrado, sin filtrado de Vq. En la siguiente prueba, se ha generado una tensión de red desequilibrada y con armónicos, de acuerdo a la TABLA 4-XI y la TABLA 4-XII, cuya representación gráfica se muestra en la Figura 4-58, en la que se muestra la respuesta temporal del sistema trifásico de tensiones junto al espectro armónico de una de las fases. 
 Figura 4-58. Red trifásica de referencia. En la Figura 4-59 se muestra la respuesta temporal de la tensión sensada, Vab, junto con la fase estimada por el SRF-PLL, îθ , donde se comprueba que la estimación del armónico fundamental es correcta. Por otro lado, tal y como era de esperar, aparece cierto rizado en la fase estimada debido al desequilibrio y a la distorsión en la red eléctrica. En la Figura 4-60 se muestra el espectro armónico de la tensión entre fases sensada, Vab, donde es fácil comprobar la presencia de los armónicos debidos a la distorsión, junto con el armónico fundamental. Tanto el desequilibro como los armónicos de red pueden observarse claramente en la componente Vq del SRF-PLL, tal y como se muestra en la Figura 4-61, donde se comprueba que los armónicos 5 y 7 se convierten en el armónico 6 en el SRF, mientras que los armónicos 11 y 
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13 quedan representados mediante el armónico 12 en dicho marco de referencia; por otro lado, el desequilibrio introduce rizado del armónico 2 en Vq. 
















 Figura 4-59. Respuesta temporal de la tensión Vab (arriba) y de la fase estimada, îθ  (abajo). 
 Figura 4-60. Espectro armónico de la tensión sensada Vab. 
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En la Figura 4-62 se muestra la respuesta temporal de una referencia sinusoidal generada a partir de la fase estimada, îθ , junto con su espectro armónico, donde se comprueba que el rizado en la misma genera una referencia distorsionada distinta de la referencia ideal mostrada en la Figura 4-56. Tal y como se explicará más adelante, dicha referencia servirá a los lazos de control del convertidor para generar la corriente inyectada a la red eléctrica; como resulta obvio, una referencia distorsionada repercutirá en un aumento del THDi del inversor. 
 Figura 4-61.Componente Vq de un sistema trifásico desequilibrado y con distorsión, a) respuesta temporal y b) espectro armónico.  
 Figura 4-62. a) Respuesta temporal y b) espectro armónico de ( )ˆsin iθ , cuando la red se encuentra desequilibrada y distorsionada. 
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Estimación de la fase con sistema trifásico distorsionado y desequilibrado, con filtrado no adaptativo de Vq. En esta prueba se han implementado filtros Lattice-Notch IIR no adaptativos, de manera que los armónicos contenidos en la componente 
Vq debidos a desequilibrio y distorsión, sean convenientemente atenuados. En t=0s, el sistema trifásico se encuentra equilibrado y sin distorsión, de acuerdo a la Figura 4-54, con una frecuencia inicial de 
f0=50Hz. En un determinado instante de tiempo, t1≈0.5s, se introduce desequilibrio y distorsión, tal y como se muestra en la Figura 4-59, manteniendo fija la frecuencia en f0=50Hz. A continuación, en t2≈1.5s se varia la frecuencia abruptamente hasta f1=55Hz. Finalmente, en t3≈2.5s, desaparece el desequilibrio y la distorsión de la tensión de red. Cabe destacar que, aunque las variaciones de frecuencia no suelen producirse de forma abrupta en la red eléctrica, se pretende comprobar el correcto funcionamiento de la estrategia de control propuesta  en condiciones de trabajo muy adversas. En la figura Figura 4-63 se muestra la respuesta temporal de la componente Vq sin filtrar y filtrada mediante los filtros 
Lattice-Notch IIR no adaptativos propuestos en apartados anteriores. 
 Figura 4-63. Respuesta temporal de Vq sin filtrar (azul) y filtrada mediante 
Lattice-Notch IIR no adaptativo (rojo). 
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En t=0s el sistema trifásico no presenta desequilibrio ni distorsión, por lo que ambas señales resultan prácticamente iguales, con un valor cercano a cero. En t1≈0.5s, se comprueba que la señal Vq (azul) contiene el rizado correspondiente debido a las imperfecciones de la red, mientras que en la señal filtrada (rojo), los mismos se encuentran atenuados. Finalmente, en t2≈1.5s, se varía la frecuencia abruptamente hasta f1=55Hz. Puede comprobarse como el efecto del filtro Lattice-
Notch IIR no adaptativo es deficiente en estas condiciones, tal y como era de esperar. En la Figura 4-64 se muestra el espectro armónico de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada (rojo), para f0=50Hz, mientras que en la TABLA 4-XIV se indica la atenuación obtenida para cada uno de los armónicos. 
 Figura 4-64. Espectro armónico de Vq sin filtrar (trazo discontinuo-azul) y filtrada (trazo continuo-rojo), con f0=50Hz. TABLA 4-XIV. Atenuación de los distintos armónicos mediante el empleo  filtrado no adaptativo con f0=50Hz. 
A2 -149.19 dB 
A6 -114.05 dB 
A12 -111.24 dB 
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En la Figura 4-65 se muestra el espectro armónico de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada (rojo), para f1=55Hz, donde se comprueba que la atenuación es mucho menor que en el caso anterior. En concreto, en la TABLA 4-XV se indica la atenuación obtenida para cada uno de los armónicos. 
 Figura 4-65. Espectro armónico de Vq sin filtrar (trazo discontinuo-azul) y filtrada (trazo continuo-rojo), con f1=55Hz. TABLA 4-XV. Atenuación de los distintos armónicos mediante el empleo  filtrado no adaptativo con f1=55Hz. 
A2 -6.53 dB 
A6 -1.05 dB 
A12 -0.29 dB En la Figura 4-66 se muestra la respuesta temporal de Vab y de la fase estimada, îθ , para f0=50Hz y para f1=55Hz, mientras que en la Figura 4-67 se muestra el espectro armónico de una referencia sinusoidal generada a partir de la fase estimada para dichas frecuencias, donde se aprecia claramente la aparición de armónicos de amplitud considerable distintos del fundamental, debido a la variación de frecuencia de la red distorsionada y desequilibrada y a la no adaptación del filtro notch. 
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 Figura 4-67. Espectro armónico de una referencia sinusoidal generada con la fase estimada para f0=50Hz (continua-azul) y f1=55Hz (discontinua-rojo). Estimación de la fase con sistema trifásico distorsionado y desequilibrado, con filtrado adaptativo de Vq. En este apartado, se ha programado el mismo sistema trifásico de tensiones que en el apartado anterior, incluyendo una variación brusca en la frecuencia desde f0=50Hz hasta f1=55Hz. 
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En la Figura 4-68 se muestra la respuesta temporal de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada mediante el filtro Lattice-Notch IIR adaptativo. En t≈0.35s, se ha introducido desequilibrio y distorsión a la red trifásica; en consecuencia, la componente Vq aparece distorsionada, mientras que el filtrado de la misma mediante los filtros adaptativos correspondientes dan lugar a una señal que, tras un transitorio, queda completamente filtrada (rojo). Esto puede comprobarse claramente en la Figura 4-69, donde se muestra el espectro armónico de ambas señales. La atenuación de cada uno de los filtros se detalla en la TABLA 4-XVI. 
 Figura 4-68. Respuesta temporal de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada (rojo) mediante Lattice-Notch IIR adaptativo. TABLA 4-XVI. Atenuación de armónicos mediante filtrado adaptativo con 
f0=50Hz. 
A2 -60.25 dB 
A6 -100.64 dB 
A12 -121.36 dB 
Capítulo IV                                     Filtrado adaptativo aplicado a un SRF-PLL 
193 
 Figura 4-69. Espectro armónico de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada (roja) para f0=50Hz. En t≈1.35s se ha variado la frecuencia desde f0=50Hz hasta f1=55Hz, manteniendo el desequilibrio y la distorsión. En la Figura 4-68 se comprueba que dicha variación de frecuencia afecta a la variable filtrada, que sufre un transitorio hasta que los coeficientes de los filtros 
Lattice-Notch IIR adaptativos alcanzan el valor que permite rechazar los armónicos en Vq. En la Figura 4-70 se comprueba con mayor claridad el efecto del filtrado adaptativo, donde se comprueba que el rechazo de los armónicos en Vq es correcto a pesar de la variación en la frecuencia de la red eléctrica. En la TABLA 4-XVII se muestra la atenuación de cada uno de los armónicos debidos a desequilibrio y distorsión cuando la frecuencia es f1=55Hz. TABLA 4-XVII. Atenuación de armónicos mediante filtrado adaptativo con 
f1=55Hz. 
A2 -64.48 dB 
A6 -104.98 dB 
A12 -150.67 dB 














 Figura 4-70. Espectro armónico de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada (roja) para f0=50Hz. Finalmente, en t≈2.35s se ha variado la frecuencia desde f1=55Hz a 
f0=50Hz, mientras que en t≈3.35s se vuelve a la situación inicial. En ambos casos, el filtrado adaptativo adapta los coeficientes del filtro hasta alcanzar el régimen estacionario que permite eliminar los armónicos no deseados de la componente Vq.  En la Figura 4-71 se muestra la respuesta temporal de la tensión entre fases, Vab, junto con la estimación de la fase, îθ , para f0=50Hz y f1=55Hz. Empleando la fase estimada en cada uno de los casos, se ha generado una señal sinusoidal para comprobar el espectro armónico de dicha referencia, cuya representación gráfica se muestra en la Figura 4-72, donde se comprueba que los armónicos distintos del fundamental resultan despreciables con independencia de la frecuencia de la red eléctrica. Este resultado contrasta de manera notable con el obtenido en la Figura 4-67, poniendo de manifiesto el óptimo funcionamiento del filtrado adaptativo sobre la variable Vq del SRF-PLL. 
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a) b)  Figura 4-71. Respuesta temporal de Vab (arriba) y de la fase estimada (abajo) para a) f0=50Hz y b) f1=55Hz. 
 Figura 4-72. Espectro armónico de una referencia sinusoidal generada con la fase estimada para f0=50Hz (continua-azul) y f1=55Hz (discontinua-rojo). Para comprobar que el ajuste de los parámetros de los filtros adaptativos es correcto cuando la variación de frecuencia se produce en el sentido opuesto, se ha variado la frecuencia desde f0=50Hz hasta  
f1=45Hz de manera abrupta, obteniendo el resultado de la Figura 4-73 para la respuesta temporal de la variable Vq filtrada y sin filtrar. Dado que el resultado es similar al obtenido en la Figura 4-68, es posible afirmar que el funcionamiento de los filtros adaptativo es correcto. 
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 Figura 4-73. Respuesta temporal de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada (rojo) mediante Lattice-Notch IIR adaptativo. En último lugar, se ha sometido a la red trifásica a una variación suave de la frecuencia, de manera que la misma varía desde f0=50Hz hasta 
f1=60Hz en un tiempo 1t sΔ = , de f1=60Hz hasta f2=40Hz en un tiempo 2t sΔ = , y de f2=60Hz hasta f0=50Hz en un tiempo 1t sΔ = . La respuesta temporal de la variable Vq filtrada y sin filtrar se muestra en la Figura 4-74. En la misma es posible comprobar que el filtrado adaptativo exhibe un seguimiento progresivo de la frecuencia de la red eléctrica, con un filtrado de la componente Vq del SRF-PLL de acuerdo a lo esperado.  
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 Figura 4-74. Respuesta temporal de la componente Vq sin filtrar (azul) y filtrada (rojo) mediante Lattice-Notch IIR adaptativo con variación suave de la frecuencia. Carga computacional de cada una de las estrategias de filtrado propuestas. En la TABLA 4-XVIII se muestra la carga computacional de cada uno de los métodos de filtrado propuestos en los apartados anteriores. TABLA 4-XVIII. Carga computacional de cada uno de los métodos de filtrado propuestos. 
MÉTODO TIEMPO 
SRF-PLL 1.7 µs 
SRF-PLL+Notch 2.7 µs 
SRF-PLL+Lattice no adaptativo 3.8 µs 
SRF-PLL+Lattice adaptativo 7.9 µs El método SRF-PLL hace referencia a la estimación de la fase sin filtrado de la componente vq, el método SRF-PLL+Notch hace referencia al empleo de filtros notch convencionales de acuerdo a (3.64) en la 
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componente vq, el método SRF-PLL+Lattice no adaptativo hace referencia al empleo de filtros Lattice no adaptativos en el filtrado de vq, y el método SRF-PLL+Lattice adaptativo hace referencia al empleo del algoritmo LMS para la adaptación de coeficientes en el filtrado de vq mediante filtros Lattice. 4.7. DISCUSIÓN DE RESULTADOS 
En el apartado anterior se han mostrado los resultados obtenidos mediante el empleo de filtros notch adaptativos y no adaptativos en los lazos de control del estimador de fase basado en un SRF-PLL. En los mismos se comprueba que, cuando la red se encuentra desequilibrada y/o distorsionada, aparecen armónicos en la componente Vq del SRF-PLL que introducen un rizado en la estimación de la fase de dicha red, en el caso general en que estos no se encuentren convenientemente filtrados. Dado que la fase estimada es empleada en el control del inversor para generar la referencia de corriente inyectada a la red, este rizado supone un deterioro en el THD en corriente del convertidor. Se ha comprobado mediante resultados experimentales que el empleo de filtros notch no adaptativos para eliminar los armónicos de la componente Vq corrige dicho problema cuando la frecuencia de la red eléctrica permanece constante. Por otro lado, se ha comprobado experimentalmente que la atenuación de armónicos en la componente 
Vq mediante este tipo de filtros sufre un importante deterioro cuando la frecuencia de la red eléctrica varía. En concreto, la atenuación del segundo armónico es de -6.53dB, la del sexto armónico es de -1.05dB y la del doceavo armónico es de -0.29dB. Finalmente, se ha comprobado que la señal de referencia sinusoidal generada a partir de la fase estimada en estas condiciones, presenta un contenido armónico no despreciable. Para evitar los problemas expuestos hasta ahora, se han programado filtros Lattice-Notch IIR adaptativos capaces de filtrar los armónicos en 
Vq debidos a desequilibrio y distorsión en la red eléctrica, con independencia de la variación en la frecuencia de la misma. Se ha 
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C A P Í T U L O  5 .  F I L T R A D O  A D A P T A T I V O  A P L I C A D O  A L  C O N T R O L  M O D O  C O R R I E N T E  D E L  I N V E R S O R  
El esquema del convertidor empleado en la presente tesis se muestra en la Figura 5-1, donde los paneles solares se conectan a la red eléctrica a través de un filtro de tercer orden LCL y un transformador trifásico DY. El empleo del filtro LCL se encuentra extendido en la actualidad dado que ha demostrado una mejor atenuación de los armónicos de alta frecuencia inyectados a la red eléctrica en comparación con el filtro de primer orden a partir de una única inductancia a pesar de que su diseño reviste una mayor complejidad [2], [12], [24], [36], [40], [41], [163]-[165]. 
 Figura 5-1. Esquema del inversor conectado a la red eléctrica a través de filtro LCL y transformador DY. Para el control del inversor se ha optado por la implementación de controladores PR en el StRF, los cuales permiten el control de la secuencia directa e inversa mediante un solo regulador por canal, aseguran un mejor seguimiento de la referencia en comparación con un 
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controlador PI, no presentan acoplos entre canales y simplifican la implementación de los mismos debido a que no es necesario realizar la proyección del sistema trifásico de corrientes en el SRF, con la consiguiente optimización de tiempo de proceso en comparación con el control en el marco de referencia estacionario a partir de reguladores SRF-PI [12], [54], [56]-[64]. El esquema básico de control se muestra en la Figura 5-2, donde los reguladores PR(s) se describen en (5.1). Tal y como se justificó en el Capítulo 2, el correcto funcionamiento de dicho regulador en el StRF depende de que la frecuencia de la red eléctrica se vea inalterada. Para permitir que dicho regulador sea efectivo en situaciones en las que se producen variaciones en la frecuencia de red, se han aplicado técnicas de filtrado adaptativo que permiten asegurar un buen seguimiento de la referencia con independencia de dichas variaciones. 
 Figura 5-2. Esquema de control simplificado PR en el StRF. 






















Teniendo en cuenta que se desea un factor de potencia unitario, la componente iq*=0, por lo que la proyección de la referencia id* al StRF 
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que permite obtener iα* e iβ* se simplifica notablemente. Por otro lado, en un sistema a tres hilos, es posible realizar la proyección del sistema de corrientes trifásico mediante el sensado de la corriente de dos de las tres fases, de acuerdo a (5.2). 












Lo expuesto en el párrafo anterior permite obtener el esquema de control de la Figura 5-3, a partir del cual es posible deducir los lazos de control en pequeña señal de la tensión en el panel fotovoltaico, VPV, así como de la corriente inyectada en la red eléctrica proyectada en el StRF, 













 Figura 5-3. Esquema de control PR en el StRF. En los siguientes apartados se abordará el desarrollo del modelo lineal en pequeña señal del convertidor en el marco de referencia estacionario, StRF [38], [166]-[168], que permitirá obtener las funciones de transferencia más relevantes para llevar a cabo el control lineal en modo corriente del mismo, incluyendo el dimensionado del filtro LCL. 










































 Figura 5-6. Lazo de control mediante PR de la corriente en el canal β. 5.1. DISEÑO DEL FILTRO LCL DE SALIDA El diseño del filtro LCL de salida se abordará a partir del circuito equivalente de una de las fases del inversor referida al punto N’, mostrado en la Figura 5-7, que incluye la inductancia de fugas del 
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transformador más la impedancia de la red eléctrica reflejada en el primario, Lg y Rg, como parte del filtro. Cabe destacar que el filtro de tercer orden propuesto presenta una resonancia que debe ser atenuada bien mediante métodos activos [37], [164], [169], o bien mediante métodos pasivos [163], [170]. En el trabajo que nos ocupa, se ha optado por la implementación de métodos pasivos de amortiguamiento de la resonancia, por lo que la resistencia Rd se ha añadido al circuito, en serie con el condensador Cf. 
 Figura 5-7. Circuito monofásico equivalente de una rama del inversor más el filtro LCL. Dado que los valores Lg y Rg son valores que dependen del transformador y de la impedancia de la red eléctrica, a continuación se detalla el cálculo de los mismos.  En la Figura 5-8 se muestra el circuito equivalente de una de las fases del transformador DY conectado a la red eléctrica, donde Lp, Rp, Ls y Rs modelan la inductancia de fugas y las pérdidas en el cobre del bobinado del primario y del secundario respectivamente, mientras que Lred y Rred modelan la impedancia de una de las fases de la red eléctrica [2], [24], [165], [170]. En la Figura 5-9 se muestra el mismo modelo que en la Figura 5-8, donde las impedancias del secundario y la tensión entre fase y neutro de la red, Vred han sido reflejadas al primario.   T p sL L L= +  (5.3)  T p sR R R= +  (5.4) 
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 Figura 5-8. Modelo de una de las fases del transformador DY conectado a la red eléctrica. 
 Figura 5-9. Modelo de una de las fases del transformador DY conectado a la red eléctrica visto desde el primario. 
 Figura 5-10. Circuito equivalente de una de las fases del transformador DY conectado a la red eléctrica visto desde el primario a) entre fases y b) entre fase y N’. Finalmente, y teniendo en cuenta que la inductancia magnetizante, LM, es mucho mayor que la inductancia de fugas y la de la red eléctrica, se obtiene el circuito equivalente de la Figura 5-10 a), donde se cumplen (5.5) y (5.6).  'g T redL L L= +  (5.5)  'g T redR R R= +  (5.6) Dado que el modelo de la Figura 5-7 es el equivalente monofásico del inversor, el modelo del transformador conectado a la red eléctrica se muestra en la Figura 5-10 b), donde se cumplen (5.7), (5.8) y (5.9). 
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 3redg VV =  (5.7) 
 '3gg LL =  (5.8) 
 '3gg RR =  (5.9) Para el diseño del filtro LCL es conveniente obtener las funciones de transferencia que relacionan la tensión del inversor, Vi, con las corrientes del lado del inversor, ii, y del lado de la red, ig, así como la función de transferencia entre ambas corrientes. Dichas funciones de transferencia, obtenidas a partir de la Figura 5-11 [40], [164], se muestran en (5.10), (5.11) y (5.12) respectivamente, donde, aplicando el teorema de superposición, se ha supuesto que Vg=0, para estudiar la respuesta del filtro para armónicos distintos del fundamental [163]. 1
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gi  Figura 5-11. Modelo del filtro LCL. 
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 ( ) ( ) 2 1 1gi ii GsG s si As Bs+= = + +  (5.12) TABLA 5-I. Coeficientes de las funciones de transferencia Gc(s), Gg(s) y Gi(s). 
A f gC L  
B ( )f g dC R R+  
C f i gC LL  
D ( ) ( )f g i d i g dC L R R L R R + + +   
E ( )f i g d g i d i gC R R R R R R L L+ + + +  
F g iR R+  
G d fR C  
Dado que el cometido del filtro es atenuar los armónicos de conmutación, y que su influencia en la estabilidad del sistema se encuentra a frecuencias mayores que la frecuencia de la red eléctrica, no es necesario estudiar el efecto del filtro a la frecuencia de la red eléctrica.  Las funciones de transferencia anteriormente descritas pueden ser simplificadas suponiendo que las resistencias Rg y Ri son despreciables, y que no se amortigua la resonancia del filtro (Rd=0). En ese caso, se obtienen (5.13), (5.14) y (5.15). 
 ( ) ( ) 2 22 20 0 1 LCic Rx i i resRx s ziG s sV L s s ω= = += = ⋅ +  (5.13) 
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 ( ) ( ) 22 20 0 1g LCg Rx i i resRxi zG s sV L s s ω= == = ⋅ +  (5.14) 
 ( ) ( ) 22 20 0g LCi Rx i LCRxi zG s si s z= == = +  (5.15) 











=  (5.17) 
A partir de (5.13) y (5.14), puede comprobarse que el control de la corriente ii mediante la tensión generada por el inversor, Vi, presente un polo complejo conjugado cuya frecuencia de resonancia se indica en (5.16). Por otro lado, la función de transferencia entre la corriente ig y la tensión Vi, mostrada en (5.14), presenta el mismo polo. La diferencia entre ambas funciones de transferencia radica en el cero complejo-conjugado cuya frecuencia de resonancia se describe en (5.17). Este cero compensa en (5.14) la pérdida de fase introducida por el polo, por lo que, desde el punto de vista de la estabilidad del sistema, el control de la corriente ii es preferible frente al control de la corriente ig [170], tal como se mostrará más adelante. Finalmente, particularizando (5.10), (5.11) y (5.12) para el caso en que 
Rd≠0, y suponiendo que las resistencias parásitas del lado de la red, Rg y del lado del convertidor, Ri, son despreciables, se obtienen (5.18), (5.19) y (5.20), donde se comprueba que tanto los polos como los ceros complejo-conjugados aparecen amortiguados, pudiendo calcularse dicha amortiguación mediante (5.21) y (5.22). 
 ( ) ( ) 2 22 20 0 21 2 Z LC LCic Rd i i P res resRd s z s ziG s sV L s s sξξ ω ω≠ ≠ + += = ⋅ + +  (5.18) 
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 ( ) ( ) 2 2 20 0
12 d fg d f LCg Rd i i P res resRd s R Ci R C zG s sV L s s sξ ω ω≠ ≠
 + 
 = = ⋅
+ +
 (5.19) 
 ( ) ( ) 2 20 0
12 d fg di Rd i g Z LC LCRd s R Ci RG s si L s z s zξ≠ ≠
 + 
 = = ⋅
+ +
 (5.20) 
 12d fZ g fR C L Cξ =  (5.21) 
 2d f i gP i g fR C L LL L Cξ +=  (5.22) Para el dimensionado del filtro LCL se tendrán en cuenta las siguientes condiciones de diseño [40]: 
• El valor del condensador del filtro, Cf, estará limitado de manera que su impedancia sea mayor de 20 veces la impedancia base a la frecuencia de la red eléctrica. Dado que se pretende controlar la corriente ii, esta limitación es crítica, ya que capacidades mayores supondrían un consumo mayor de energía reactiva, y por tanto un desfase considerable entre la corriente ii y la corriente ig, que redundaría en un deterioro del factor de potencia. La justificación de esta afirmación se deduce a partir de la Figura 5-12, donde se han despreciado las resistencias parásitas de las inductancias, y se ha obviado la resistencia de amortiguamiento. En la misma se comprueba que para poder considerar ii≈ig, la impedancia del condensador Cf debe ser mucho mayor que la impedancia de la asociación serie de Lg con la impedancia base, Zb. Dado que a la frecuencia del armónico fundamental, la impedancia de Lg es mucho menor que Zb, se deduce (5.23). 
 100 55 100Cf b f bZ Z C C≥ ⋅ → ≤ ⋅  (5.23) 






=  (5.24) 
 Figura 5-12. Filtro LCL a la frecuencia del armónico fundamental. 
• El valor de la inductancia total del filtro, L, definido en (5.25), no debe superar el 10% de la impedancia base a la frecuencia de la red eléctrica. Esto asegura que la caída de tensión en la inductancia no es demasiado elevada a la frecuencia del armónico fundamental generado por el convertidor, optimizando de esta manera la DC-link.  i gL L L= +  (5.25) Una vez diseñado correctamente el valor de Cf a partir de (5.23), es posible reducir el circuito de la Figura 5-12 al de la Figura 5-13, a partir de la cual se justifica la condición de diseño  descrita en (5.26). 
 Figura 5-13. Filtro LCL a la frecuencia del armónico fundamental (iCf≈0). 
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=  (5.27) 
• El valor de la frecuencia de resonancia del filtro debe encontrarse en el rango comprendido entre diez veces la frecuencia de la red eléctrica y la mitad de la frecuencia de conmutación. De esta manera se evitan problemas de control relacionados con la resonancia del filtro LCL, asegurando una correcta atenuación de los armónicos de conmutación. 
• La resonancia del filtro LCL debe ser suficientemente amortiguada para evitar oscilaciones, sin ocasionar excesivas pérdidas que redundarían en un descenso considerable del rendimiento del convertidor, debido a las pérdidas en Rd. Como punto de partida, puede seleccionarse una valor para Rd de acuerdo a (5.28). 
 1 13d f resR C ω≈ ⋅  (5.28) Cabe recordar que el amortiguamiento de la resonancia puede calcularse mediante (5.21) y (5.22), mientras que las pérdidas se estiman de acuerdo a (5.29).  ( )23Rd d Cf
h
P R i h= ⋅  (5.29) 





=  (5.30) 
A partir (5.30), (5.24), (5.27) y (5.28) se calculan los parámetros más relevantes para el diseño del filtro LCL, a partir de los cuales es posible encontrar el valor de la capacidad máxima y de la inductancia total 
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máxima del filtro, así como del valor de la resistencia de amortiguamiento, Rd. Suponiendo que la inductancia de la red eléctrica es nula, puede emplearse (5.25) para el cálculo de Li según (5.31). Los resultados obtenidos se muestran en la TABLA 5-III, mientras que en la TABLA 5-IV se muestran los valores definitivos del filtro LCL.  i gL L L≤ −  (5.31) TABLA 5-II. Datos de diseño para el filtro LCL. 
Vred 230 Vrms 
ωred 2π50 rad/s 
PT 10 kW 
LT 250 μH 
RT 110 mΩ 
Lred [0, 250 μH ] 
Rred [0 Ω, 110 mΩ] 
Lg [83 μH, 167 μH ] 
Rg [36.7 mΩ, 73.3 mΩ] La respuesta en frecuencia de las funciones de transferencia mostradas en (5.10), (5.11) y (5.12), se muestran en la Figura 5-14, donde se comprueba que la frecuencia de resonancia es fres=3.27 kHz. Por otro lado, en la Figura 5-14 b) se comprueba que la atenuación del primer armónico de conmutación,  fs1=8kHz, es de A1=-50dB, mientras que para el segundo armónico, fs2=16kHz, donde se concentra la mayor parte de la potencia en la modulación sinusoidal trifásica, es de A2=-62dB en el caso del filtro amortiguado, lo que permite cumplir con las normativas de conexión de equipos electrónicos a la red eléctrica, IEC/EN 61000-3-4 e IEEE 15471, en lo que se refiere a inyección de armónicos de alta frecuencia. A partir de la Figura 5-14 c) se comprueba que ii≈ig hasta aproximadamente la frecuencia de resonancia del filtro, lo que permite el control de la corriente del lado del inversor, ii, o bien del lado de la red, ig, indistintamente. No obstante, se deduce a partir de la Figura 5-14 a), que el control de la corriente ii resulta más interesante desde el 
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punto de vista de la estabilidad del sistema, dado que la resonancia apenas influye en la respuesta en frecuencia de la función de transferencia ( )i ii V s , debido en gran medida a la presencia del cero complejo-conjugado descrito en (5.17), que cancela al polo complejo-conjugado responsable de la resonancia del filtro. TABLA 5-III. Valores base del diseño considerado. 
Zb 5.29 Ω 
Cb 600 μF 
Lb 16.8 mH 
L ≤ 2.5 mH 
Cf ≤ 30 μF 
Li ≤ 2.4 mH 
fres 3.27 kHz 
Rd 0.5 Ω 
ξZ 0.1503 
ξP 0.1542 TABLA 5-IV. Valores de diseño del filtro LCL. 
Lg [83 μH, 167 μH ] 
Rg [36.7 mΩ, 73.3 mΩ] 
Li 1.6 mH 
Ri 16 mΩ 
Cf 30 μF 
Rd 0.5 Ω Finalmente, puede comprobarse en la Figura 5-14 b), que la ganancia a la frecuencia de resonancia, Ares≈3dB, por lo que resulta necesario emplear la resistencia de amortiguamiento Rd. Mediante el empleo de dicha resistencia, se ha logrado amortiguar la resonancia hasta obtener     
Ares≈-20dB. 
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 Figura 5-14. Respuesta en frecuencia del filtro LCL, a) ii/vi, b) ig/vi y c) ig/ii, amortiguado (magenta) y sin amortiguar (azul). En último lugar, se ha realizado un barrido a los parámetros Lg y Rg de acuerdo a la TABLA 5-IV, obteniendo los resultados mostrados en la Figura 5-15 y Figura 5-16. Se comprueba que pequeñas variaciones de 
Lg no afectan sensiblemente a la respuesta del sistema, mientras que las variaciones de Rg afectan a la respuesta en baja frecuencia. Tras realizar una simulación del sistema propuesto operando en el punto de máxima potencia, se ha estimado que las pérdidas en Rd se sitúan en PRd≈3.3W, lo que supone un 0.03% respecto de la potencia total entregada por el convertidor. 
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 Figura 5-15. Respuesta en frecuencia del filtro LCL frente a variaciones de la inductancia de red, Lg, a) ii/vi, b) ig/vi y c) ig/ii.  
 Figura 5-16. Respuesta en frecuencia del filtro LCL frente a variaciones de la resistencia de red, Rg, a) ii/vi, b) ig/vi y c) ig/ii.  
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5.2. MODELADO DEL INVERSOR 
Dado que las técnicas de control propuestas en el presente trabajo son lineales, se precisa de un modelo lineal en pequeña señal del inversor que tenga en cuenta el panel fotovoltaico y el filtro LCL [21], [171]-[173]. Para obtener dicho modelo, se partirá del esquema mostrado en la Figura 5-17 [2], a partir del cual se obtendrá el modelo en pequeña señal en el StRF [38], [166]-[168]. 5.2.1. Modelo de Conmutación Suponiendo que el valor de CPV y de Li son lo suficientemente grandes, pueden sustituirse dichos componentes discretos por sus fuentes de tensión y de corriente equivalentes, obteniendo el esquema de la Figura 5-18, donde cada una de las ramas del inversor se ha sustituido por el interruptor equivalente, cuyo estado depende de la función SФ, con 
{ }, ,a b cφ ∈ . Dicha función puede valer 0 ó 1 y depende del transistor que se encuentre en conducción en cada una de las ramas, de manera que 
SФ=1 indica que el transistor superior se encuentra en conducción y el transistor inferior en corte y SФ=0 indica justo lo contrario. 
 Figura 5-17. Esquema del inversor conectado al panel fotovoltaico y a la red eléctrica mediante un filtro LCL. Estudiando cada una de los posibles estados de los interruptores, se obtiene la TABLA 5-V, a partir de la cual se obtienen las expresiones (5.32) y (5.33). Finalmente, se obtiene el circuito eléctrico equivalente 
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para la entrada y para cada una de las salidas del inversor mostrado en la Figura 5-19 a) y b). 









   
   = ⋅   
      
 (5.32) 
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 [ ] iaDC a b c ib
ic
i
i s s s i
i
 
 = ⋅  
  
 (5.33) 
 Figura 5-19 Circuito eléctrico equivalente del inversor de a) la entrada y b) una de las fases de la salida ( ФЄ(a,b,c) ). El análisis del circuito mostrado en la Figura 5-19 b) para cada una de las fases permite obtener (5.34), (5.35) y (5.36), mientras que el análisis del circuito mostrado en la Figura 5-19 a) permite obtener (5.37). 
( ) ' 11 1 1 11ia ia ga ca ai d dib ib gb cb PV b Ni i i i iic ic gc cc c
i i i v s
R R Rd i i i v v s v
dt L L L L L
i i i v s
          
+           = − + − + −          
                    
  (5.34) 
( ) ( )'
11 1 1 11ga ia ga ca gag ddgb ib gb cb gb N Ng g g g ggc ic gc cc gc
i i i v vR RRd i i i v v v v
dt L L L L L
i i i v v
          +          = − + − − −          
                     (5.35) 




d v i i
dt C C
v i i
    
    = −     
         
 (5.36) 
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 = − + 
  
 (5.37) 
Definiendo los vectores descritos en (5.38), las ecuaciones (5.34), (5.35), (5.36) y (5.37) pueden expresarse de acuerdo a (5.39), que define el modelo de conmutación del inversor conectado al array de paneles fotovoltaicos y a la red eléctrica a través del filtro LCL. 
 [ ] [ ]
[ ] [ ]
 1 1 1
TT T
i ia ib ic g ga gb gc c ca cb cc
TT T
g ga gb gc a b c
i i i i i i i i v v v v
v v v v s s s s I
 = = = 
 = = = 
  
  (5.38) 
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R R Rd i i i v v s v I
dt L L L L L
R RRd i i i v v v v I
dt L L L L L
d v i i
dt C C
d v s i i
dt C C
 +
= − + − + −









   




5.2.2. Modelo Promediado A partir de (5.39) puede obtenerse un modelo promediado del convertidor, válido para frecuencias menores que la mitad de la frecuencia de conmutación, sin más que aplicar el operador media móvil descrito en (5.40) a cada una de las variables promediadas. Cabe destacar que en (5.40), T hace referencia al periodo de conmutación 
T=1/fs. 
 ( ) ( )1 T
t T




=   (5.40) 
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Aplicando el operador media sobre el vector s , cuya representación gráfica de uno de sus elementos se muestra en la Figura 5-20 a) se obtiene (5.41), de donde se deduce que el valor medio de la función sФ se corresponde con el ciclo de trabajo, dФ. 
 ( ) 01 1d Ts t dt dT φφ φ⋅= =  (5.41) De acuerdo a lo expuesto en el párrafo anterior, la aplicación del operador media sobre el vector de conmutación, da lugar al vector ciclo de trabajo descrito en (5.42).  [ ]Ta b cs d d d d= =  (5.42) 
 Figura 5-20. Empleo del operador media sobre a) la función de conmutación, 
sФ y b) una variable sinusoidal. Por otro lado, el empleo del operador media sobre el resto de variables permite obtener el valor medio de la señal promediada en un periodo de conmutación, tal y como se observa gráficamente en la Figura 5-20 b). Finalmente, se obtiene el modelo promediado mostrado en (5.43), del que es posible deducir el esquema eléctrico de la Figura 5-21. 
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R R Rd i i i v v d v I
dt L L L L L
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5.2.3. Modelo en Pequeña Señal Para obtener el modelo en pequeña señal linealizado en el StRF, el modelo promediado del convertidor en el NRF debe ser proyectado en el StRF mediante (5.44), teniendo en cuenta (5.45) y (5.46). 
 











 s abcX T X= ⋅  (5.45)  T sabcX T X= ⋅  (5.46) En primer lugar, aplicando (5.46) a (5.43), se obtiene (5.47), donde los distintos vectores empleados se definen en (5.48).  












































 Figura 5-21. Modelo eléctrico promediado del inversor con filtro LCL. 
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  (5.47)  T T Ts s si i i i g g g g c c c c
T Ts
g g g g
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α β γ α β γ α β γ
α β γ α β γ
     = = =     
   = =   
  
  (5.48) 
Para obtener la proyección en el StRF, se aplica (5.45) a (5.47), obteniéndose (5.49). 
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  (5.49) Teniendo en cuenta (5.50), y despreciando la componente homopolar, dado que se trata de una conexión a tres hilos, se obtiene finalmente el modelo del inversor con filtro LCL en el StRF descrito en (5.51), cuya representación eléctrica se muestra en la Figura 5-22. 
 0 0 0 3TdT T TI
dt
 = =  
  (5.50) 
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 (5.51) 
 Figura 5-22. Modelo eléctrico promediado del inversor en el StRF. El modelo promediado puede ser linealizado en torno a un punto de funcionamiento mediante el desarrollo en series de Taylor, de manera que en esas condiciones, el convertidor puede ser considerado lineal [174]. Para ello, se llevará a cabo el cambio de variable definido en (5.52), donde el primer término de la igualdad, X, se corresponde con el valor en el punto de funcionamiento, y el segundo término, x̂ , se 
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 (5.54) 
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= −  (5.56) 
El análisis de (5.54) permite obtener el modelo eléctrico del circuito en el punto de funcionamiento que se muestra en la Figura 5-23, donde los condensadores han sido obviados dado que se ha supuesto un punto de funcionamiento constante. En ese caso, i gI I Iα α α= =  e i gI I Iβ β β= = , por lo que (5.54) se reescribe de acuerdo a (5.57). 
 Figura 5-23. Circuito eléctrico del inversor en el punto de funcionamiento. 
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      
= + +      
      

   =   
 
 (5.57) 














β =  (5.59) 







 Figura 5-24. Proyección de los vectores tensión de red y corriente de red en el StRF con factor de potencia unitario. 
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A partir de la Figura 5-24  se deducen (5.61) y (5.62). 
 ( )( )cossini sg g ijs sg g g g sg g iV VV V e V jV V Vαθ α β β θθ == ⋅ = + →  =  (5.61) 
 ( )( )cossini s ijs s s iI II I e I jI I Iαθ α β β θθ == ⋅ = + →  =  (5.62) Sustituyendo (5.61) y (5.62) en (5.60), se obtiene finalmente la expresión de la corriente entregada por el convertidor en el punto de funcionamiento descrita en (5.63). 





=  (5.63) 
Para deducir la expresión de sgV , gV α  y gV β , mediante las cuales es posible calcular el punto de funcionamiento de Dα , Dβ , Iα  e Iβ , es necesario llevar a cabo la proyección del vector de la tensión de red en el NRF, gV , en el StRF, obteniendo sgV . Teniendo en cuenta (5.64), la proyección en el StRF mediante la matriz T definida en (5.44), permite obtener sgV , descrita en (5.65), donde no se ha considerado la componente homopolar por tratarse de un sistema trifásico a tres hilos. 











  = ⋅ −  
  
  +     
  (5.64) 
 ( )( )cos3 sin2 isg g g iV T V V θθ = ⋅ = ⋅      (5.65) A partir de (5.65) es posible deducir (5.66). 
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 32sg gV V=  (5.66) Considerando que i gI I Iα α α= =  y que i gI I Iβ β β= = , lo que se consigue mediante el correcto diseño del filtro LCL, y que el punto de funcionamiento se sitúa en el punto de máxima potencia (MPP), se obtienen finalmente las expresiones para el punto de funcionamiento descritas en (5.67), (5.68), (5.69), (5.70) y (5.71), donde se comprueba que el mismo depende de la posición donde se encuentre el fasor sgV , y, por lo tanto, de la fase iθ . En ese sentido, en lo que sigue se estudiará el sistema linealizado para una fase determinada, estudiándose más tarde la variación de la dinámica del convertidor para distintos puntos de funcionamiento. 
 ( )( )3 cos2 g iPV MPPVD Vα θ=  (5.67) 
 ( )( )3 sin2 g iPV MPPVD Vβ θ=  (5.68) 
 ( )α θ= ( ) ( )2 cos3 PV MPP PV MPP igV II V  (5.69) 
 ( )β θ= ( ) ( )2 sin3 PV MPP PV MPP igV II V  (5.70) 
 ( )( ) ( )PV MPPPV MPP PV MPPIk V= −  (5.71) Finalmente, el modelo en pequeña señal linealizado en torno al punto de funcionamiento queda definido de acuerdo al espacio de estados descrito en (5.72), (5.77), (5.78), (5.73), (5.74), (5.75) y (5.76), cuyo modelo eléctrico se muestra en la Figura 5-25. 
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 = ⋅ + ⋅
= ⋅ + ⋅
x A x B u
y C x D u
 (5.72) 
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 C I=  (5.75) 
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 0D =  (5.76)  α β α β α β⎡ ⎤= = ⎣ ⎦Ti i g g c c PVx y i i i i v v v  (5.77)  α β α β⎡ ⎤= ⎣ ⎦g gu d d v v  (5.78) 
PV PVk v PV
v










βcv  Figura 5-25. Modelo en pequeña señal linealizado en torno a un punto de funcionamiento. 5.3. CONTROL PR EN EL STRF 
Para llevar a cabo el diseño del regulador PI mostrado en (5.79) para el lazo de control de la tensión en el panel solar fotovoltaico, se parte del esquema de control de la Figura 5-4. Dado que el regulador PI del lazo de control de la tensión en el panel trabaja en el SRF, el lazo de control resulta independiente del punto de funcionamiento elegido para la fase, 
θi, por lo que, tomando θi=0, y teniendo en cuenta las distintas ganancias de sensado del prototipo, se obtiene el esquema de control de la Figura 5-26, donde βi y βv son las ganancias de sensado de la tensión VPV y la corriente a través del inductor Li respectivamente, mientras que LP es 
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 Figura 5-26. Lazo de control de la tensión en el panel, VPV .  
 ( ) 1 iPI P KH s K s = ⋅ +    (5.79) 
 ( ) 22 22 cLP c cH s s sωξω ω= + +  (5.80) 







 − +  
 =
 + +  
 
 (5.81) 
Empleando los datos de la TABLA 5-VI, donde CPV viene determinado por el inversor comercial empleado, junto con la función de transferencia PVv iα  obtenida mediante las matrices de estado (5.73), (5.74), (5.75) y (5.76) para el punto de funcionamiento definido en la TABLA 5-VII, es posible estudiar la ganancia de lazo abierto, Tv, que se describe en (5.82), obteniendo los parámetros de ajuste de la TABLA 5-VIII. 
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 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
α
β
β= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅
PVv
V PI PWM LP
i
v
T s H s H s s H s
i
 (5.82) 
TABLA 5-VI. Datos de diseño. 
βv 2·10-3 
βi 31·10-3 
Ts 1.25·10-4 s 
ωc 2π50 rad/s 
ξ 1.4 
CPV 2.04 mF TABLA 5-VII. Punto de funcionamiento del convertidor. 
Vg √(2/3)·230 V 
VPV [598  621  644  644  654] V 
IPV [3  6  9  12  15] A 
KPV 1·10-3·[5  10  14  19  23] Ω-1 θi [0  π/4  π/2  3π/4  π  5π/4  3π/2  7π/4  2π] rad TABLA 5-VIII. Parámetros de ajuste y margen de fase y ganancia del PI. 
Kp -11.1408 
Ki 12.5664 
PM – f 52.4o – 19.8 Hz 
GM – f 11.5 dB – 51.5 Hz Los resultados de simulación obtenidos se muestran en la Figura 5-27, donde se comprueba que el lazo de control es estable, con un ancho de banda cercano a los 20Hz, y un margen de fase superior a los 50o, dentro del rango establecido para la variación del punto de funcionamiento, definida según la variación de KPV. Para el control en el StRF de la corriente a través del inductor Li, se ha optado, en primera instancia, por la estructura de control PR mostrada en la Figura 5-28 y la Figura 5-29 para el canal α y β respectivamente, donde KPR es una constante, mientras que el regulador resonante, HR(s), asegura una ganancia muy elevada a la frecuencia de la referencia, que se corresponde con la frecuencia de la red eléctrica. 
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 Figura 5-27. Respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto, Tv(s), para distintos puntos de funcionamiento. 
KPR+ - ++
HR(s)







HAA(s) βi  Figura 5-28. Control PR de la variable iα . 
KPR+ - ++
HR(s)







HAA(s) βi  Figura 5-29. Control PR de la variable iβ . 
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Dicho regulador suele implementarse de acuerdo a (5.83), donde KR es la ganancia que ofrece el filtro a la frecuencia de resonancia, BR es el ancho de banda, y Rω  es la frecuencia de resonancia. 








Por otro lado, cabe destacar que, para el correcto modelado de los lazos de control, deben añadirse la ganancia de sensado, βi, junto al filtro anti-
aliasing, HAA(s), cuya función de transferencia se describe en (5.84). En lo que se refiere al bloque PWM, el mismo hace referencia a la ganancia del modulador PWM, modelado de acuerdo a (5.81) [175]. 
 ( ) 22 22 cAA c cH s s sωξω ω= + +  (5.84) En lo que sigue, se diseñará el regulador para el lazo de control de la corriente en el canal α, utilizando el mismo en el canal β, dado que la función de transferencia i dα α  es análoga a i dβ β . Definiendo la ganancia de lazo abierto del lazo de control de la corriente en el canal α de acuerdo a (5.85), y a partir de los datos de diseño de la TABLA 5-IX y los puntos de funcionamiento definido en la TABLA 5-VII, se han obtenido los parámetros de ajuste para el regulado PR de la TABLA 5-X. La respuesta en frecuencia del regulador PR se muestra en la Figura 5-30, mientras que la respuesta en frecuencia de Tiα(s) para todos los puntos de funcionamiento definidos en la TABLA 5-VII, se muestra en la Figura 5-31; en la misma se comprueba que la estabilidad del sistema es independiente del punto de funcionamiento.  TABLA 5-IX. Datos de diseño. 
βi 31·10-3 
Ts 1.25·10-4 s 
ωc 2π20000 rad/s 
ξ 1.4 
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TABLA 5-X. Parámetros de ajuste y margen de fase y ganancia del  PR. 
KPR 0.3 
KR 15 
BR 3 Hz 
PM – f 60.7o – 594 Hz 
GM – f 15.1 dB – 3560 Hz 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( )αα
α
β= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅i PR PWM i AA
i
T s H s H s s H s
d
 (5.85) 
Definiendo la respuesta en lazo cerrado del lazo de control del canal α de acuerdo a (5.86) [176], donde se ha obviado la ganancia de sensado y el filtro anti-aliasing, es posible comprobar, mediante la representación gráfica de la Figura 5-32, que el seguimiento de la referencia de 50Hz es el esperado, debido a la acción del regulador resonante sintonizado a dicha frecuencia. 
 ( ) ( ) ( )( )ααα αα= = +_ * 1 ilc i iT siG s s T si  (5.86) 
 Figura 5-30. Respuesta en frecuencia del regulador PR. 

























Frecuencia  (Hz)  Figura 5-31. Respuesta en frecuencia de la ganancia en lazo abierto, Tiα(s), para distintos puntos de funcionamiento. 
 Figura 5-32. Respuesta en frecuencia en lazo cerrado de ( )α_lc iG s  para distintos puntos de funcionamiento. 
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Kpv=-0.023 ; θi=0Kpv=-0.023 ; θi=π/4Kpv=-0.005 ; θi=0Kpv=-0.005 ; θi=π/4
 Figura 5-34. Atenuación de la perturbación mediante regulador PR sintonizado a 50Hz, para distintos puntos de funcionamiento. 
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 Figura 5-35. Control PR en el StRF mediante n reguladores resonantes. En el caso que nos ocupa, se ha optado por implementar reguladores resonantes sintonizados en el armónico 1, 5, 7, 11 y 13, de manera que, empleando los datos de diseño y los distintos puntos de funcionamiento 
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expuestos con anterioridad, es posible obtener los parámetros de los reguladores mostrados en la TABLA 5-XI. TABLA 5-XI. Parámetros de ajuste y margen de fase y ganancia del PR. 
KPR 0.42 
KR1 15 
BR1 0.3 Hz 
KR5 30 
BR5 0.3 Hz 
KR7 40 
BR7 0.3 Hz 
KR11 40 
BR11 0.3 Hz 
KR13 40 
BR13 0.3 Hz 
PM – f 55.2o – 824 Hz 
GM – f 12.2 dB – 3580 Hz Dichos parámetros dan lugar a la respuesta en frecuencia del regulador PR mostrada en la Figura 5-36. 
 Figura 5-36. Respuesta en frecuencia del regulador PR. 
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La respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto del lazo de corriente con el nuevo regulador se muestra en la Figura 5-37, donde se comprueba que la estabilidad es independiente del punto de funcionamiento, situándose el margen de fase en torno a los 55 grados con una frecuencia de cruce de 824Hz. Es importante destacar que, para asegurar la estabilidad del nuevo lazo de control, es necesario reducir el ancho de banda de los reguladores resonantes en comparación con el esquema de control con un único regulador resonante sintonizado a 50Hz, así como aumentar ligeramente la frecuencia de cruce del lazo de corriente. No obstante, se comprueba que la atenuación de los armónicos de conmutación sigue siendo adecuada, situándose en torno a los -20dB. Un estudio análogo al realizado con el regulador original, permite obtener la respuesta en lazo cerrado del regulador mostrado en la Figura 5-35, obteniendo el resultado de la Figura 5-38, en la que se muestra la respuesta en frecuencia para distintos puntos de funcionamiento. 
 Figura 5-37. Respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto, Tiα(s), para los distintos puntos de funcionamiento propuestos. 
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Los resultados obtenidos permiten afirmar que se obtiene un buen seguimiento de la referencia de 50Hz, junto con los armónicos 5, 7, 11 y 13, tal y como era de esperar, con independencia del punto de funcionamiento. 
 Figura 5-38. Respuesta en lazo cerrado de lazo de control del canal α. Finalmente, se ha realizado un estudio de la respuesta del nuevo lazo de control frente a perturbaciones, obteniendo el resultado de la Figura 5-39. En la misma se comprueba que el rechazo frente a perturbaciones en la red eléctrica con frecuencia correspondiente al armónico 5, 7, 11 y 13 presentan una atenuación comprendida entre -40dB y -50dB, lo cual mejora sustancialmente el resultado obtenido con un solo regulador PR sintonizado a la frecuencia de red, mostrado en la Figura 5-34. El funcionamiento de los filtros descritos hasta ahora resulta adecuado cuando no existe variación en la frecuencia de la red eléctrica. No obstante, la norma española que define las características de la tensión suministrada por las redes generales de distribución, UNE-EN 50160 [126], define la variación máxima en la frecuencia que se muestra en la 
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TABLA 5-XII, donde se comprueba que, en el peor de los casos, la variación en la misma puede llegar hasta un 15% respecto al valor nominal de f=50Hz. 
 Figura 5-39. Respuesta en frecuencia del rechazo frente a perturbaciones en el control del canal α de la corriente generada por el inversor. TABLA 5-XII. Rango de variación permitida en la frecuencia de red para baja y media tensión según UNE-EN 50160. 
Para redes acopladas por conexiones síncronas a un sistema interconectado 50Hz ± 1%              (de 49.5Hz a 50.5Hz)    durante 99.5% del año 50Hz +4%/-6%     (de 47Hz a 52Hz)           durante 100% del tiempo 
Para redes sin conexión síncrona a un sistema interconectado 50Hz ± 2%       (de 49Hz a 51Hz)         durante 99.5% de una semana 50Hz ±15%      (de 42.5Hz a 57.5Hz)  durante 100% del tiempo En la TABLA 5-XIII se muestra la frecuencia de cada uno de los armónicos más habituales presentes en la corriente generada por el inductor cuando existe distorsión armónica y desequilibrio en la red, para el peor de los casos propuesto en la TABLA 5-XII. 
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TABLA 5-XIII. Rango de variación de la frecuencia fundamental y armónicos considerados en la red eléctrica. 
Fred (Hz) 5fred (Hz) 7fred (Hz) 11fred (Hz) 13fred (Hz) 50 250 350 550 650 47/52 235/260 329/364 517/572 611/676 42.5/57.5 212.5/287 297.5/402.5 467.5/632.5 552/747.5 Dado que la frecuencia a la que se sintonizan los filtros resonantes es invariante con el tiempo, una variación en la frecuencia de la red supone un deterioro en el seguimiento de la referencia así como en el rechazo de las perturbaciones, tal y como queda patente en la Figura 5-40, donde se comprueba que el error de seguimiento cuando la frecuencia del armónico fundamental varía hasta los 47Hz, alcanza los 6.5dB en amplitud y 30o en fase para el armónico 13. Por otro lado, en la Figura 5-41 se muestra el deterioro en el rechazo frente a perturbaciones en la corriente cuando la frecuencia de la red eléctrica varía, donde se comprueba que, por ejemplo, para el armónico 5 se pierden cerca de 34dB de atenuación. 
 Figura 5-40. Error de seguimiento debido a variaciones en la frecuencia de la red eléctrica. 
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 Figura 5-41. Deterioro en el rechazo frente a perturbaciones debido a variaciones en la frecuencia de la red eléctrica. 5.4. CONTROL PL ADAPTATIVO EN EL STRF 
Para mejorar el rechazo de los lazos de control de corriente frente a variaciones en la frecuencia de la red eléctrica, se propone el empleo de un regulador Proporcional+Lattice (PL) adaptativo. Esta estructura es análoga a la empleada en el control mediante regulador PR, pero la acción resonante está basada en la estructura Lattice de la Figura 5-42 [157], [178], [179], donde el bloque θk se detalla en la Figura 5-43, y permite la adaptación de los parámetros del filtro mediante una estructura inherentemente estable. Aunque dicha estructura ha sido estudiado en detalle en el capítulo 3, es importante destacar que tanto la frecuencia de sintonización como el ancho de banda del filtro dependen de los parámetros θ1 y θ2 respectivamente, de acuerdo a (5.88) y (5.89), donde ωR es la frecuencia normalizada de sintonización, y BW es el ancho de banda normalizado del filtro.  
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La principal ventaja de dicho filtro es que permite la adaptación de sus coeficientes si la frecuencia de sintonía es conocida, dando lugar a un filtro inherentemente estable, con independencia de la variación de los mismos, tal y como se desprende de la función de transferencia G(z) descrita en (5.90). Dado que la frecuencia de la red eléctrica es un dato que proporciona de manera natural el SRF-PLL, es posible llevar a cabo la adaptación de coeficientes sin más que emplear dicho parámetro. En ese sentido, es importante destacar que la frecuencia proporcionada por el SRF-PLL debe encontrarse convenientemente filtrada para evitar oscilaciones en el ajuste de la frecuencia de sintonización del filtro, cuando la red presenta desequilibrio y/o distorsión, por lo que el empleo del SRF-PLL adaptativo expuesto en el capítulo 4 resulta una técnica complementaria muy adecuada que proporciona una estimación convenientemente filtrada de la frecuencia del armónico fundamental de la red eléctrica con independencia de las posibles variaciones de la misma. 
( ) ( ) ( )2g n K G z u n= ⋅  Figura 5-42. Filtro Lattice. 
 Figura 5-43. Detalle del filtro Lattice.  1 1,      2 2R π πθ ω θ= − <  (5.88) 
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⎜ ⎟= ⎜ ⎟⎜ + ⎟
⎝ ⎠
 (5.89) 
 ( ) ( ) ( ) ( )( ) ( )22 1 21 2 21 sin 12 1 sin 1 sin sinzG z z zθ θ θ θ− − −− −= + + +  (5.90) Con todo lo expuesto hasta ahora, se define el control mediante el regulador PL adaptativo de acuerdo al esquema de la Figura 5-44, el cual muestra el lazo de control de la proyección en el eje α de la corriente generada por el inversor; el control de la proyección en el eje β se define de forma análoga, y se emplean los mismos reguladores en los lazos de control de ambas componentes. En dicho esquema se observa que la información correspondiente a la frecuencia estimada por el SRF-PLL adaptativo, ˆ iω , es empleada para la adaptación de la frecuencia de sintonización del filtro Lattice, sin más que multiplicar dicha frecuencia por el número de armónico que se desea filtrar, y emplear este parámetro en (5.88). Por otro lado, y dado que el ancho de banda de los filtros, BW, es constante, el parámetro θ2 también lo es. Es conveniente destacar que la función de transferencia KPL hace referencia al control proporcional, mientras que cada uno de los bloques con función de transferencia HLn(z) hacen referencia a cada uno de los filtros Lattice sintonizados en el armónico correspondiente, n. En ese sentido, HLn(z) responde  la función de transferencia descrita en (5.91). 
 ( ) ( )( ) ( )( ) ( )( ) ( )θθ θ θ−− −− −= + + +22 1 21 2 21 sin 11 sin 1 sin sinnLn Ln n n nzH z K z z  (5.91) Empleando los coeficientes de diseño del filtro PL adaptativo que se recogen en la TABLA 5-XIV, se obtiene un regulador equivalente al regulador PR diseñado en el apartado anterior, con la ventaja de que el regulador PL es capaz de adaptar su frecuencia de sintonización en función de la variación en la frecuencia de la red eléctrica. En la Figura 5-45 se muestra la respuesta en frecuencia del regulador PR y del nuevo regulador PL adaptativo para una frecuencia de red de 50 Hz y de 55Hz.  











 Figura 5-44. Control PL adaptativo del canal α. En la misma se comprueba que ambos reguladores son equivalentes cuando la frecuencia de red es de 50Hz. Sin embargo, frente a variaciones de la red eléctrica, el regulador PL adapta la frecuencia de sintonización de cada uno de los filtros Lattice, obteniendo un comportamiento óptimo en todas las situaciones estudiadas. La respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto, Tiα, descrita en (5.92), se muestra en la Figura 5-46, donde se han representado todos los puntos de funcionamiento considerados en la TABLA 5-VII; en la misma se comprueba que la estabilidad no depende del punto de funcionamiento. Por otro lado, es necesario comprobar la estabilidad del lazo de control frente a las variaciones de la frecuencia de red. En la Figura 5-47 se muestra la respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto, Tiα, para las frecuencias de red 45 Hz, 50Hz y 55Hz, que definen la frecuencia mínima, normal y máxima estudiada, respectivamente.  Los resultados de margen de fase y estabilidad para cada uno de los casos se recogen en la TABLA 5-XV, a partir de los cuales es posible afirmar que el lazo de control es estable dentro del rango de funcionamiento. 
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ˆ 2isω πω −  rad/s 
θ21 1.555 rad/s 
K L5 30 
θ15 
ˆ5 2isω πω −  rad/s 
θ25 1.555 rad/s 
K L7 40 
θ17 
ˆ7 2isω πω −  rad/s 
θ27 1.555 rad/s 
K L11 40 
θ111 
ˆ11 2isω πω −  rad/s 
θ211 1.555 rad/s 
K L11 40 
θ113 
ˆ13 2isω πω −  rad 
θ213 1.555 rad/s 
TABLA 5-XV. Margen de fase y ganancia de Tiα para distintas frecuencias de la red eléctrica. 
 47Hz 50Hz 55Hz 
PM–f 56.4o–821 Hz 54.6–827 Hz 51.7o–837 Hz 
GM–f 12.2 dB–3580 Hz 12.2 dB–3580 Hz 12.2 dB–3580 Hz 
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 Figura 5-45. Respuesta en frecuencia del regulador PR y del regulador PL para una frecuencia de red de a) 50Hz y b) 55Hz. 
 Figura 5-46. Respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto, Tiα, para distintos puntos de funcionamiento para la frecuencia de red de 50Hz. 
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 Figura 5-47. Respuesta en frecuencia de la ganancia de lazo abierto, Tiα, para los valores central y extremos de la variación de la frecuencia de la red. 5.5. RESULTADOS DE SIMULACIÓN 
Para comprobar el funcionamiento del control PL frente al control PR con el estimador de fase SRF-PLL adaptativo y no adaptativo, se han realizado simulaciones en gran señal mediante el software PSIM© del inversor conectado a la red eléctrica. Se ha supuesto que convertidor se encuentra funcionando en el punto de funcionamiento de máxima potencia, con una tensión y corriente de panel de VPV=654V e IPV=15A respectivamente. Por otro lado, la tensión de la red eléctrica en el primario del trifásico DY entre fases es de V=230Vrms.  En los casos en que la red eléctrica se considera desequilibrada y distorsionada, se han empleado los valores de las tensiones de pico entre fase y neutro de la TABLA 5-XVI, los cuales suponen unas condiciones de trabajo muy desfavorables, que se encuentran lejos del comportamiento de una red eléctrica fuerte. No obstante, el funcionamiento del sistema en dichas condiciones de trabajo, asegura su óptimo funcionamiento en situaciones menos comprometidas. 
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TABLA 5-XVI. Condiciones de desequilibrio y distorsión estudiadas. 
Va1 188 V 
Vb1 170 V 
Vc1 240 V 
V5=0.1Va1 18.8 V 
V7=0.07Va1 13.2 V 
V11=0.05Va1 8.5 V 
V13=0.04Va1 7.2 V  PR+SRF-PLL no adaptativo con red no desequilibrada y no distorsionada. Frecuencia de red=50Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando no existe distorsión ni desequilibrio, y la frecuencia de la misma es de 50Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PR no adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente generada por el inversor, respectivamente. Por otro lado, el SRF-PLL no emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-48 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, ILga, mientras que en la Figura 5-49 se muestra el espectro armónico de ambas variables, donde es posible comprobar el correcto funcionamiento del regulador propuesto en este apartado. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, a partir de las ecuaciones (5.93) y (5.94), obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XVII. 
 2 211rmsi I ITHD I −=  (5.93) 
 ( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )( )01 T a a b b c c
arms arms brms brms crms crms
v t i t v t i t v t i t dtTFP




  (5.94) 
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TABLA 5-XVII. THD en corriente y FP. 
THDi 0.03 
FP 0.99 
 Figura 5-48. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
 Figura 5-49. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul).   
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PR+SRF-PLL no adaptativo con red no desequilibrada y no distorsionada. Frecuencia de red=55Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando no existe distorsión ni desequilibrio, y la frecuencia de la misma es de 55Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PR no adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente generada por el inversor, respectivamente. Por otro lado, el SRF-PLL no emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-50 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, ILga, mientras que en la Figura 5-51 se muestra el espectro armónico de ambas variables, donde es posible comprobar el desfase introducido por el regulador PR desintonizado. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, a partir de las ecuaciones (5.93) y (5.94), obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XVII.  TABLA 5-XVIII. THD en corriente y FP. 
THDi 0.03 
FP 0.92 
 Figura 5-50. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
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 Figura 5-51. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). Como era de esperar, el factor de potencia ha sufrido un deterioro considerable respecto del caso anterior, debido a la pérdida de ganancia del filtro PR no adaptativo a la frecuencia de 55 Hz. PR+SRF-PLL no adaptativo con red desequilibrada y distorsionada. Frecuencia de red=50Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando la misma se encuentra distorsionada y desequilibrada, y la frecuencia es de 50Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PR no adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente generada por el inversor, respectivamente. Por otro lado, el SRF-PLL no emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-50 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, ILga, mientras que en la Figura 5-53 se muestra el espectro armónico de ambas variables. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, a partir de las ecuaciones (5.93) y (5.94), obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XIX. A partir de los resultados obtenidos es posible comprobar que los filtros PR funcionan correctamente, permitiendo inyectar 
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corriente en la red con un alto factor de potencia, y un bajo THD en corriente. No obstante, puede apreciarse un armónico en la corriente de frecuencia 150Hz, debido al rizado presente en la estimación de la fase de la red desequilibrada mediante el SRF-PLL no adaptativo, que no puede ser corregido correctamente por el lazo de corriente, dado que no se ha implementado ningún regulador resonante sintonizado a dicha frecuencia. TABLA 5-XIX. THD en corriente y FP. 
THDi 0.05 
FP 0.98 
 Figura 5-52. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
 Figura 5-53. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
Capítulo V               Filtrado adaptativo aplicado al control modo corriente 
260 
PR+SRF-PLL no adaptativo con red desequilibrada y distorsionada. Frecuencia de red=55Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando la misma se encuentra distorsionada y desequilibrada, y la frecuencia es de 55Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PR no adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente generada por el inversor, respectivamente. Por otro lado, el SRF-PLL no emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-54 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, 
ILga, mientras que en la Figura 5-55 se muestra el espectro armónico de ambas variables. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XX. TABLA 5-XX. THD en corriente y FP. 
THDi 0.10 
FP 0.89 
 Figura 5-54. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
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 Figura 5-55. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). En este caso, la distorsión armónica total en corriente se ha visto degradada, debido a la pérdida de ganancia de los filtros PR no adaptativos, al igual que sucede con el factor de potencia. PL+SRF-PLL adaptativo con red no desequilibrada y no distorsionada. Frecuencia de red=50Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando la misma no presenta distorsión ni desequilibrio, y la frecuencia es de 50Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PL adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente generada por el inversor, respectivamente. Por otro lado, el SRF-PLL emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-56 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, ILga, mientras que en la Figura 5-57 se muestra el espectro armónico de ambas variables. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XXI.  TABLA 5-XXI. THD en corriente y FP. 
THDi 0.03 
FP 0.99 
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 Figura 5-56. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
 Figura 5-57. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). PL+SRF-PLL adaptativo con red no desequilibrada y no distorsionada. Frecuencia de red=55Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando la misma no presenta distorsión ni desequilibrio, y la frecuencia es de 55Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PL adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente 
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generada por el inversor, respectivamente. Por otro lado, el SRF-PLL emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-58 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, ILga, mientras que en la Figura 5-59 se muestra el espectro armónico de ambas variables. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, a partir de las ecuaciones (5.93) y (5.94), obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XXII. A partir de los resultados obtenidos se comprueba que la acción de los filtros adaptativos mantienen el THD en corriente y el factor de potencia con independencia de la variación en la frecuencia de la red eléctrica, tal y como era de esperar. TABLA 5-XXII. THD en corriente y FP. 
THDi 0.03 
FP 0.99 
 Figura 5-58. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
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 Figura 5-59. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). PL+SRF-PLL adaptativo con red desequilibrada y distorsionada. Frecuencia de red=50Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando la misma se encuentra distorsionada y desequilibrada, siendo la frecuencia de 50Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PL adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente generada por el inversor, respectivamente. Por otro lado, el SRF-PLL emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-60 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, 
ILga, mientras que en la Figura 5-61 se muestra el espectro armónico de ambas variables. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XXIII. A partir de los resultados obtenidos se comprueba que la acción de los filtros adaptativos permite obtener un bajo THD en corriente y un elevado factor de potencia. TABLA 5-XXIII. THD en corriente y FP. 
THDi 0.04 
FP 0.98  
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 Figura 5-60. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
 Figura 5-61. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). PL+SRF-PLL adaptativo con red desequilibrada y distorsionada. Frecuencia de red=55Hz. En este apartado se estudia el funcionamiento del inversor conectado a la red eléctrica cuando la misma se encuentra distorsionada y desequilibrada, siendo la frecuencia de 55Hz. En este caso se han empleado reguladores PI y PL adaptativos para el control de la tensión en el panel y la corriente generada por el inversor, respectivamente. Por 
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otro lado, el SRF-PLL emplea técnicas de filtrado adaptativo de la componente vq. En la Figura 5-62 se muestra la respuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga, y la corriente inyectada en la fase a, ILga, mientras que en la Figura 5-63 se muestra el espectro armónico de ambas variables. Por otro lado, se ha llevado a cabo la medida del THD en corriente y el factor de potencia del inversor trifásico, a partir de las ecuaciones (5.93) y (5.94), obteniendo los valores que se muestran en la TABLA 5-XXIV. A partir de los resultados obtenidos se comprueba que la acción de los filtros adaptativos permite obtener un bajo THD en corriente y un elevado factor de potencia, con independencia de la variación en la frecuencia de la red eléctrica. TABLA 5-XXIV. THD en corriente y FP. 
THDi 0.04 
FP 0.98 
 Figura 5-62. Repuesta temporal de la tensión fase-neutro de la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 
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 Figura 5-63. Espectro armónico de la tensión fase-neutro en la fase a, Vga (rojo) y la corriente inyectada en la fase a, ILga (azul). 5.6. RESULTADOS EXPERIMENTALES 
En primer lugar, se ha llevado a cabo la medida de la respuesta en frecuencia del regulador PL propuesto en apartados anteriores, cuando la frecuencia de ajuste es fija, medida de acuerdo al método propuesto en [160], [161], empleando el analizador de respuesta en frecuencia NF FRA5097. Los resultados obtenidos se muestran en la Figura 5-64, donde se comprueba que la ganancia de cada uno de los filtros resonantes junto con la acción proporcional es la esperada, de acuerdo a la TABLA 5-XIV. En concreto, se han obtenido 23dB a 50Hz, 30dB a 250Hz y 32dB a 350Hz, 550Hz y 650Hz, mientras que en la banda de frecuencias donde tan sólo actúa la acción proporcional, la ganancia es de -7.5dB. A continuación se ha implementado en el DSP el esquema mostrado en la Figura 5-65 , donde se ha empleado la fuente de alimentación trifásica Pacific SmartSource 360-AMX de 12KVA para emular la red eléctrica, de manera que puedan simularse desequilibrios y distorsión armónica. En dicho esquema, la información de la frecuencia estimada por el SRF-PLL, ˆ iω , es empleada para ajustar la frecuencia de sintonización de cada uno de los filtros Lattice resonantes, mientras que el analizador de espectros FRA 5097 es el encargado de llevar a cabo el cálculo de la función de transferencia del regulador PL. 
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 Figura 5-64. Medida de la respuesta en frecuencia del regulador PL propuesto. 
ˆ iω
u y
 Figura 5-65. Diagrama de bloques del montaje empleado para probar el regulador PL. En la Figura 5-66 se muestra la respuesta en frecuencia de dicho regulador cuando la frecuencia estimada por el SRF-PLL es de 50Hz (continuo) y de 55Hz (discontinuo), donde se comprueba claramente 
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que la acción resonante del regulador se adapta según las variaciones de la frecuencia en la red eléctrica estimada por el SRF-PLL. 
 Figura 5-66. Medida de la respuesta en frecuencia del regulador PL cuando la frecuencia estimada es de 50Hz (continuo) y de 55Hz (discontinuo).  Una vez comprobada la respuesta en frecuencia del regulador PL adaptativo, resulta interesante visualizar la respuesta temporal de la señal de salida, y, cuando la frecuencia de la señal de entrada al regulador, u, coincide con la frecuencia a la que se sintonizan los filtros resonantes. Para ello, en primer lugar se ha empleado un SRF-PLL no adaptativo sin filtrado de la variable Vq, de manera que tanto el desequilibrio como la distorsión en la red eléctrica afectarán tanto a la estimación de la fase como de la frecuencia. En la Figura 5-67 se muestra el sistema de tensiones trifásico conectado al SRF-PLL, junto con la salida del regulador, y, cuando la entrada, u, tiene una frecuencia de 50Hz y una amplitud de 0.12Vrms, donde se comprueba que el regulador ofrece una ganancia de 23dB a dicha frecuencia, tal y como era de esperar. 
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En la Figura 5-68 se muestra el sistema de tensiones trifásico conectado al SRF-PLL, junto con la salida del regulador, y, cuando la entrada, u, tiene una frecuencia de 250Hz y una amplitud de 0.12Vrms, donde se comprueba que el regulador ofrece una ganancia de 30dB a dicha frecuencia, tal y como era de esperar. 
 Figura 5-67. Sistema trifásico equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 50Hz. 
 Figura 5-68. Sistema trifásico equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 250Hz. 
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En la Figura 5-69 se muestra el sistema de tensiones trifásico conectado al SRF-PLL, junto con la salida del regulador, y, cuando la entrada, u, tiene una frecuencia de 350Hz y una amplitud de 0.12Vrms, donde se comprueba que el regulador ofrece una ganancia de 30dB a dicha frecuencia, tal y como era de esperar. En la Figura 5-70 se muestra el sistema de tensiones trifásico conectado al SRF-PLL, junto con la salida del regulador, y, cuando la entrada, u, tiene una frecuencia de 550Hz y una amplitud de 0.12Vrms, donde se comprueba que el regulador ofrece una ganancia de 32dB a dicha frecuencia, tal y como era de esperar. Y por último, en la Figura 5-71 se muestra el sistema de tensiones trifásico conectado al SRF-PLL, junto con la salida del regulador, y, cuando la entrada, u, tiene una frecuencia de 650Hz y una amplitud de 0.12Vrms, donde se comprueba que el regulador ofrece una ganancia de 32dB a dicha frecuencia, tal y como era de esperar. 
 Figura 5-69. Sistema trifásico equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 350Hz. 
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 Figura 5-70. Sistema trifásico equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 550Hz. 
 Figura 5-71. Sistema trifásico equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 650Hz. 
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En todas las figuras mostradas hasta ahora, es posible observar cierta oscilación de 100Hz en la salida del regulador PL. Esta oscilación es debida a un ligero desequilibrio debido a errores de sensado de la red trifásica que repercute en el consiguiente rizado en la estimación de la frecuencia y la red eléctrica. Para constatar este resultado, se ha procedido a representar en la Figura 5-72 la estimación llevada a cabo por el SRF-PLL no adaptativo de la frecuencia y de la fase de la red eléctrica, donde es posible constatar el fenómeno descrito. 
 Figura 5-72. Estimación de la frecuencia de la red eléctrica (arriba), junto con la estimación de la fase de la red eléctrica (abajo). El resultado obtenido permite afirmar que la adaptación del filtrado PL debe llevarse a cabo con una estimación de la frecuencia de la red eléctrica convenientemente filtrada, incluso en los casos en que el desequilibrio es poco apreciable. En ese sentido, conviene recordar que el sensado de la tensión de la red eléctrica se ha llevado a cabo en el secundario de un transformador estrella-triángulo, por lo que existen más posibilidades de que el sistema trifásico empleado por el SRF-PLL presente imperfecciones, incluso cuando la red eléctrica se encuentre libre de desequilibrio y/o distorsión. 
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Para comprobar el efecto que una red desequilibrada tiene sobre el regulador PL adaptativo, cuando se emplea un SRF-PLL sin filtrado de la componente Vq, se ha programado una red trifásica desequilibrada en el sistema de la Figura 5-65. Situando a la entrada del regulador PL una tensión de frecuencia 650Hz y amplitud 0.12Vrms, se obtiene el resultado de la Figura 5-73. En la misma puede comprobarse la oscilación a 100Hz en la salida del regulador, que deteriora notablemente el funcionamiento del mismo. En la Figura 5-74 se comprueba que el desequilibrio en la red eléctrica introduce un rizado en la estimación de la frecuencia y de la fase de la misma por parte del SRF-PLL. Dicho rizado es el responsable de la oscilación en la salida del regulador PL adaptativo. En último lugar, se ha programado un sistema de tensiones trifásico desequilibrado y con distorsión, de acuerdo a la TABLA 4-XI y a la TABLA 4-XII. Dicho sistema trifásico es el empleado por el SRF-PLL no adaptativo para estimar la frecuencia y la fase del armónico fundamental, empleando la frecuencia estimada para la adaptación del regulador PL propuesto en este apartado. 
 Figura 5-73. Sistema trifásico desequilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 650Hz. 
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 Figura 5-74. Estimación de la frecuencia de la red eléctrica (arriba), junto con la estimación de la fase de la red eléctrica (abajo). Los resultados obtenidos se muestran en la Figura 5-75 y la Figura 5-76, donde se pone de manifiesto que una estimación no filtrada de la frecuencia de la red eléctrica da lugar a una mala adaptación del regulador PL adaptativo propuesto. 
 Figura 5-75. Sistema trifásico desequilibrado y con distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 650Hz. 
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 Figura 5-76. Estimación de la frecuencia de la red eléctrica (arriba), junto con la estimación de la fase de la red eléctrica (abajo). A continuación se ha sustituido el estimador de fase SRF-PLL no adaptativo por el estimador SRF-PLL adaptativo propuesto en el capítulo 4, con lo que se pretenden evitar las oscilaciones en el filtrado PL adaptativo debidas a imperfecciones en la red eléctrica. En las figuras que se muestran a continuación se comprueba que el funcionamiento del regulador PL adaptativo junto con el SRF-PLL adaptativo es el esperado, cuando el sistema de tensiones trifásico programado no contiene desequilibrios ni distorsión y su frecuencia es de 50Hz. Para obtener dichos resultados se ha excitado el regulador PL con una tensión de frecuencia variable y una amplitud de 0.12Vrms. En todos los resultados obtenidos, se comprueba que no existe oscilación en la acción resonante del PL, debido a la acción de los filtros adaptativos sobre la componente Vq del SRF-PLL. En concreto, en la Figura 5-82 se muestra la respuesta temporal de un sistema de tensiones trifásico desequilibrado y distorsionado de 50Hz junto con la salida del regulador PL cuando la frecuencia de la señal de entrada al mismo es de 650Hz; en la misma se comprueba que el resultado obtenido es notablemente mejor que el mostrado en la Figura 5-75, despareciendo la oscilación debida a las imperfecciones de la red. 
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 Figura 5-77. Sistema trifásico de 50Hz equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 50Hz. 
 Figura 5-78. Sistema trifásico de 50Hz equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 250Hz. 
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 Figura 5-79. Sistema trifásico de 50Hz equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 350Hz. 
 Figura 5-80. Sistema trifásico de 50Hz equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 550Hz. 
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 Figura 5-81. Sistema trifásico de 50Hz equilibrado y sin distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 650Hz. 
 Figura 5-82. Sistema trifásico de 50Hz desequilibrado y con distorsión junto con la salida del regulador PL (magenta) cuando la entrada al mismo es de 650Hz. 
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Finalmente, en la Figura 5-83 se muestra la estimación de la frecuencia y de la fase de una red eléctrica desequilibrada y distorsionada cuya frecuencia es de 50Hz, por medio de un SRF-PLL no adaptativo (azul-discontinuo) y del SRF-PLL adaptativo propuesto (rojo-continuo), donde resulta evidente el correcto funcionamiento de los filtros adaptativos en la componente Vq del SRF-PLL. 











Tiempo (s)  Figura 5-83. Estimación de la frecuencia (arriba), junto con la estimación de la fase (abajo) de un SRF-PLL no adaptativo (discontinuo) y de un SRF-PLL adaptativo continuo). Para comprobar que la estimación de la frecuencia de la red eléctrica por parte del SRF-PLL adaptativo es correcta, se ha programado una secuencia en la que el sistema de tensiones trifásico generado por la fuente de alimentación varía el desequilibrio, el contenido armónico y la frecuencia. En la Figura 5-84 se muestran los resultados obtenidos. En el instante t0=8s se parte de un sistema trifásico equilibrado y sin distorsión armónica, de frecuencia f0=50Hz. En este caso, no existen grandes diferencias entre la estimación de la frecuencia por parte del SRF-PLL adaptativo (rojo) y el no adaptativo (azul). En el instante 
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t1=9.5s, se ha introducido desequilibrio y distorsión armónica en la red eléctrica, manteniendo la frecuencia. En este caso, se comprueba que el SRF-PLL no adaptativo introduce un error en la estimación de la frecuencia (azul) que repercute, como se comprobó anteriormente, en una oscilación en la salida del regulador PL; sin embargo, la estimación de la frecuencia por parte del SRF-PLL adaptativo (rojo) no contiene dicho error, debido al filtrado de la componente Vq. En el instante t2=11.5s, se ha variado la frecuencia a f1=55Hz, manteniendo el desequilibrio y la distorsión. De nuevo, la estimación del SRF-PLL no adaptativo contiene armónicos que deterioran el funcionamiento del regulador PL (azul), mientras que la frecuencia estimada por el SRF-PLL adaptativo se encuentra convenientemente filtrada (rojo), debido a la adaptación de los coeficientes de los filtros adaptativos. En último lugar, en el instante t3=13.5s se vuelve a las condiciones iniciales. 
 Figura 5-84. Estimación de la frecuencia de la red eléctrica por un SRF-PLL no a adaptativo (azul) y adaptativo (rojo). Para llevar a cabo las pruebas en gran señal del convertidor, se ha empleado el montaje mostrado en la Figura 5-85 a partir del inversor comercial SEMIKRON SKS 35F B6U+E1CIF+B6CI 21 V12 capaz de suministrar una corriente de 35Arms y una tensión entre fases de 380Vrms.  Para la sincronización del SRF-PLL se han empleado las 
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tensiones compuestas VU-V y VV-W, mientras que para llevar a cabo el control del convertidor se han sensado la tensión en el panel fotovoltaico, VCPV, y las corrientes del lado del inversor, ii. Cabe señalar que el panel solar fotovoltaico se ha simulado mediante la fuente de alimentación AMREL SPS-800-54-D013. 
 Figura 5-85. Esquema simplificado de montaje del inversor trifásico. A continuación se muestran los resultados obtenidos en las distintas pruebas realizadas al prototipo. Regulador PR+SRF-PLL no adaptativo con red trifásica de 50 Hz no desequilibrada y sin distorsión armónica. Para realizar esta prueba, se ha implementado un control convencional en el StRF empleando un regulador PI para el lazo de tensión, un regulador PR no adaptativo sintonizado a 50Hz para el control de la corriente, y un SRF-PLL no adaptativo sin filtrado de la componente Vq, de acuerdo a los valores de diseño mostrados en apartados anteriores. El punto de funcionamiento elegido es el de la potencia nominal, por lo que la tensión del panel en el MPP es de VCPV=654V, con una corriente de 
IPV=15A.  En la Figura 5-86 se muestran las tensiones compuestas VU-V, VV-W y VW-U junto con la tensión en el panel fotovoltaico, VCPV, en la que es posible comprobar que la regulación de la tensión en el MPP es la esperada, de acuerdo a la medida realizada mediante el multímetro de precisión AGILENT U1241A, la cual ha sido de VCPV=653.9V.  
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En la Figura 5-87 se muestran las tensiones VU-V, VV-W y VW-U, y la corriente iiu, mientras que en la Figura 5-88 se muestran las tensiones compuestas junto con la corriente igu. 
 Figura 5-86. Tensiones compuestas y tensión en el panel solar fotovoltaico (magenta). 
 Figura 5-87. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
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 Figura 5-88. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). En las mismas se comprueba que la corriente iiu, se encuentra desfasada 30o respecto de la tensión compuesta, VU-V, tal y como era de esperar de acuerdo al control realizado, donde la referencia de potencia reactiva generada por el inversor se ha fijado en cero. Sin embargo, la corriente 
igu presenta un desfase distinto debido a la potencia reactiva de los condensadores de filtrado y del transformador. Por otro lado, no se aprecia distorsión armónica aparente de baja frecuencia, mientras que los armónicos de conmutación se encuentran fuertemente filtrados en la corriente igu, tal y como era de esperar. Para llevar a cabo el estudio de la calidad de la corriente generada, se ha empleado el analizador de potencia VOLTECH PM6000, mediante el cual se han obtenido los resultados de distorsión armónica total y factor de potencia que se muestran en la TABLA 5-XXV, así como el espectro armónico de la tensión y la corriente en la fase U, tanto del lado del inversor como del lado del secundario del transformador, expresado en tanto por ciento respecto del armónico fundamental, que se muestra en la Figura 5-89. Los resultados obtenidos permiten asegurar que el control PI de la tensión en el panel solar fotovoltaico junto con el control PR de las corrientes en el StRF presenta un resultado satisfactorio, con 
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parámetros de THD en corriente y FP dentro de los márgenes que marcan las normativas de conexión a red más extendidas, como son la normativa IEEE1547 y la normativa UNE-EN_61000-3-2. TABLA 5-XXV. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 0.1769587 % 
THD(V)V-W 0.1583283 % 
THD(V)W-U 0.1378564 % 
THD(I)U 0.6971858 % 0.7165581 % 
THD(I)V 0.6208020 % 0.6245706 % 
THD(I)W 0.7976146 % 0.6832339 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9957569 0.9945593 
FPV 0.9957542 0.9949399 
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 Figura 5-89. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase U. 
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Regulador PR+SRF-PLL no adaptativo con red trifásica de 50 Hz desequilibrada y con distorsión armónica. A continuación, se han modificado los parámetros de la red eléctrica, introduciendo desequilibrio y distorsión, de acuerdo a las condiciones descritas en apartados anteriores, y manteniendo la frecuencia en el valor inicial de 50Hz. En primer lugar, se ha efectuado la medida de la tensión en el panel solar fotovoltaico mediante el multímetro de precisión AGILENT U1241A, obteniendo el valor VCPV=654.1V, lo que permite afirmar que el control de dicha tensión es satisfactorio. A continuación se han medido las tensiones compuestas VU-V, VV-W y VW-U, junto con la corriente iiu, obteniendo los resultados de la Figura 5-90. En la misma se comprueba que tanto la distorsión armónica en tensión como el desequilibrio afectan al funcionamiento del regulador PR en el StRF. En la Figura 5-91 se muestran las tensiones compuestas y la corriente igu, donde se comprueba, al igual que en el caso anterior, un desfase mayor entre tensión y corriente debido a la energía reactiva consumida por los condensadores y el transformador, así como una mayor atenuación de los armónicos de conmutación. 
 Figura 5-90. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
Capítulo V               Filtrado adaptativo aplicado al control modo corriente 
287 
 Figura 5-91. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). Para comprobar la calidad de la corriente inyectada en la red eléctrica en estas condiciones de trabajo, se ha empleado el analizador de potencia VOLTECH PM6000, obteniendo los datos mostrados en la TABLA 5-XXVI. TABLA 5-XXVI. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 10.89173 % 
THD(V)V-W 10.96094 % 
THD(V)W-U 11.30258 % 
THD(I)U 6.005089 % 7.374519 % 
THD(I)V 6.215569 % 7.253639 % 
THD(I)W 7.371307 % 8.571305 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9765545 0.9775005 
FPV 0.9771455 0.9706766 
FPW 0.9791640 0.9765162 
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 Figura 5-92. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase U. Regulador PR+SRF-PLL no adaptativo con red trifásica de 55 Hz desequilibrada y con distorsión armónica. En este apartado se ha mantenido el desequilibrio y la distorsión armónica en tensión del apartado anterior, modificando la frecuencia de la red eléctrica desde 50Hz hasta 55Hz. 
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En primer lugar, se ha efectuado la medida de la tensión en el panel solar fotovoltaico mediante el multímetro de precisión AGILENT U1241A, obteniendo el valor VCPV=654.1V, lo que permite afirmar que el control de dicha tensión es satisfactorio. A continuación se han medido las tensiones compuestas VU-V, VV-W y VW-U, junto con las corrientes iiu e 
igu, obteniendo los resultados de la Figura 5-93 y la Figura 5-94 . En las mismas se comprueba que tanto la distorsión armónica en tensión como el desequilibrio afectan al funcionamiento del regulador PR en el StRF. Por otro lado, la variación de frecuencia repercute en una pérdida de ganancia del regulador PR sintonizado a 50Hz, lo cual deteriora el factor de potencia, dado que el desfase entre la tensión VU-V y la corriente iiu no es de 30o, si no de 42o.  Para comprobar la calidad de la corriente inyectada en la red eléctrica en estas condiciones de trabajo, se ha empleado el analizador de potencia VOLTECH PM6000, obteniendo los datos mostrados en la TABLA 5-XXVII. En la Figura 5-95 se muestra la amplitud de los armónicos en tanto por ciento respecto del armónico fundamental, de la tensión y la corriente en la fase U. 
 Figura 5-93. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
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 Figura 5-94. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). TABLA 5-XXVII. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 10.79779 % 
THD(V)V-W 11.24043 % 
THD(V)W-U 11.43692 % 
THD(I)U 6.57877 % 7.736792 % 
THD(I)V 6.246292 % 7.383205 % 
THD(I)W 7.624479 % 9.037635 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9647926 0.9539860 
FPV 0.9050893 0.8869415 
FPW 0.922088 0.9030573 En la misma se aprecia nuevamente que el regulador PR propuesto, junto con el SRF-PLL no adaptativo, no es capaz de rechazar los armónicos debidos a la distorsión en la red eléctrica y al desequilibrio en la misma, cuando la frecuencia difiere de la nominal, dentro de la tolerancia propuesta en la normativa UNE-EN 50160. 
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 Figura 5-95. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase U. Reguladores PR+SRF-PLL no adaptativos con red trifásica de 50 Hz no desequilibrada y sin distorsión armónica. En este apartado se propone el empleo del control PR propuesto en la Figura 5-35, donde se ha empleado un regulador resonante para los armónicos fundamental, 5, 7, 11 y 13, manteniendo el regulador PI para el lazo de control de la tensión en el panel solar fotovoltaico. Por otro lado, se ha empleado un SRF-PLL no adaptativo, sin filtrado de la componente Vq. En primer lugar, se ha comprobado el correcto funcionamiento del lazo de tensión a partir de la lectura de la tensión en la DC-link, obteniendo 
VCPV=654V. En la Figura 5-96 se muestran las tensiones compuestas junto con la corriente generada por el inversor en la fase U, iiu, donde se pone de manifiesto el correcto funcionamiento de los reguladores PR. En la Figura 5-97 se muestra la corriente igu, donde se aprecia el mayor filtrado de los armónicos de conmutación. En la TABLA 5-XXVIII se muestran los resultados obtenidos mediante la medida realizada por el analizador de potencia, donde se comprueba 
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que tanto el factor de potencia como el THD en corriente se encuentran dentro de los límites que marcan las normativas de conexión a red. Como dato importante, cabe destacar que el empleo de los filtros resonantes sintonizados en los armónicos 5, 7, 11 y 13 ha disminuido el THD en corriente respecto del regulador PR inicial. 
 Figura 5-96. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
 Figura 5-97. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). 
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TABLA 5-XXVIII. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 0.1595529 % 
THD(V)V-W 0.1679879 % 
THD(V)W-U 0.1292866 % 
THD(I)U 0.5351134 % 0.7360656 % 
THD(I)V 0.3457844 % 0.6214504 % 
THD(I)W 0.4729480 % 0.8926319 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9958060 0.9945326 
FPV 0.9957812 0.9949519 
FPW 0.9957557 0.9940986 En último lugar, se muestra en la Figura 5-98 la amplitud en tanto por ciento respecto del armónico fundamental, de cada uno de los armónicos estudiados tanto de la tensión como de la corriente de la fase 
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 Figura 5-98. Distorsión armónica de la tensión (rojo) y la corriente ii (azul)  en la fase U. 
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Reguladores PR+SRF-PLL no adaptativos con red trifásica de 50 Hz desequilibrada y con distorsión armónica. En este apartado se ha introducido desequilibrio y distorsión armónica a la red trifásica de 50Hz. En primer lugar, se ha comprobado que la tensión en la DC-link es de 
VCPV=653.8V. A continuación, se han medido las tensiones compuestas y la corriente en la fase U, iiu, obteniendo los resultados que se muestran en la Figura 5-99, donde se comprueba visualmente que el THD en corriente ha mejorado notablemente respecto del caso en el que se empleó un regulador PR sintonizado a la frecuencia de la red. En la Figura 5-100 se muestra la corriente en el secundario del transformador de la fase U, igu, en la que es posible comprobar que los armónicos de conmutación se encuentran más atenuados que en la corriente iiu, debido a la acción del filtro LCL. Por otro lado, se aprecia una mayor distorsión de baja frecuencia, que quedará cuantificada mediante el empleo del analizador de potencia, cuyos datos se muestran en la TABLA 5-XXIX. En la misma se comprueba que, pese al elevado valor del THD en tensión, el THD en corriente se mantiene dentro de los límites establecidos en el lado del inversor. 
 Figura 5-99. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
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 Figura 5-100. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). TABLA 5-XXIX. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 11.30924 % 
THD(V)V-W 11.44649 % 
THD(V)W-U 11.70298 % 
THD(I)U 2.328515 % 5.356601 % 
THD(I)V 2.367931 % 5.246162 % 
THD(I)W 2.285260 % 5.924658 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.983065 0.9843807 
FPV 0.9838916 0.9775616 
FPW 0.988515 0.9852924 Sin embargo, el THD en corriente en el lado del transformador está por encima del límite impuesto por la normativa IEEE1547. Finalmente, en la Figura 5-101 se detalla la amplitud de cada uno de los armónicos estudiados, tanto de la tensión como de la corriente en la fase 
U, expresados como el porcentaje respecto del armónico fundamental. 
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 Figura 5-101. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase W. Reguladores PR+SRF-PLL no adaptativos con red trifásica de 55 Hz desequilibrada y con distorsión armónica. En este apartado se ha mantenido el desequilibrio y la distorsión en la red eléctrica, variando la frecuencia hasta 55Hz, para comprobar el comportamiento de los reguladores PR, así como del SRF-PLL no adaptativo. Tras comprobar que la tensión en la DC-Link es la correcta, se han medido las tensiones compuestas VU-V, VV-W y VW-U, junto con la corriente iiu y la corriente igu, considerando que el inversor se comporta como generador, y obteniendo el resultado de la Figura 5-102 y de la Figura 5-103 respectivamente. En las mismas se aprecia como los 
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reguladores PR no adaptativos no presentan un buen funcionamiento cuando la frecuencia de la red eléctrica varía respecto del valor considerado en el diseño de los mismos. 
 Figura 5-102. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
 Figura 5-103. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). 
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Para corroborar los resultados visuales mostrados en la Figura 5-102, se han medido tanto el THD en corriente como el factor de potencia de cada una de las fases, U, V y W, mediante el analizados de potencia VOLTECH PM6000, obteniendo los resultados de la TABLA 5-XXX. TABLA 5-XXX. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 11.18095 % 
THD(V)V-W 11.07629 % 
THD(V)W-U 11.4517 % 
THD(I)U 7.056164 % 8.891766 % 
THD(I)V 7.102211 % 8.472592 % 
THD(I)W 8.469552 % 10.42952 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9637205 0.9522758 
FPV 0.903316 0.8844694 
FPW 0.9203525 0.9004267 Los resultados obtenidos indican que el THD en corriente no se encuentra dentro de los parámetros establecidos por las normativas de conexión a red. Igualmente, el factor de potencia sufre un deterioro importante cuando la frecuencia de la red eléctrica varía dentro de los márgenes establecidos por la normativa UNE-EN 50160.  Finalmente, en la Figura 5-104 se muestra la amplitud de los armónicos de tensión y corriente expresados como el tanto por ciento respecto de la amplitud del armónico fundamental, donde se comprueba el mal funcionamiento de los reguladores PR y del SRF-PLL no adaptativo cuando la frecuencia varía respecto del valor nominal elegido en el diseño de los mismos. En los siguientes apartados se pretende estudiar el comportamiento del inversor cuando el control de la tensión en el panel solar fotovoltaico se ha llevado a cabo mediante un PI, y el control de la corriente en el StRF se ha llevado a cabo mediante los filtros PL adaptativos propuestos en el 
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 Figura 5-104. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase W. Reguladores PL+SRF-PLL adaptativos con red trifásica de 50 Hz no desequilibrada y sin distorsión armónica. Para realizar esta prueba, se ha programado un sistema trifásico de tensiones equilibrado y sin distorsión, de frecuencia igual a 50Hz. El punto de funcionamiento elegido es el de la potencia nominal, por lo que la tensión del panel en el MPP es de VCPV=654V, con una corriente de 
IPV=15A.  La medida de la tensión en la DC-Link mediante el multímetro de precisión AGILENT U1241A, ha sido de VCPV=653.9V.  En la Figura 5-105 se muestran las tensiones VU-V, VV-W y VW-U junto con la corriente iiu, mientras que en la Figura 5-106 se muestran dichas tensiones junto con la corriente igu, considerando que el inversor se comporta como generador. En las mismas se comprueba que el funcionamiento de los reguladores PL adaptativos junto con el SRF-PLL 
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adaptativo es el esperado, observando la correcta atenuación de los armónicos de conmutación por parte del filtro LCL. 
 Figura 5-105. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
 Figura 5-106. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). En la TABLA 5-XXXI se muestran los datos obtenidos mediante el analizador de potencia, donde se comprueba que los resultados son 
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comparables a los obtenidos mediante el empleo de los reguladores PR y el SRF-PLL no adaptativo. Finalmente, en la Figura 5-107 se muestra la distribución armónica de la tensión y la corriente en la fase U, donde resulta obvio que la corriente inyectada se encuentra dentro de la tolerancia definida por la normativa IEEE1547. TABLA 5-XXXI. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 0.1663852 % 
THD(V)V-W 0.1550074 % 
THD(V)W-U 0.1492037 % 
THD(I)U 0.5958574 % 0.9216879 
THD(I)V 0.5671367 % 0.6996338 
THD(I)W 0.7503413 % 0.943374 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9957129 0.9946501 
FPV 0.9957491 0.9950088 
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 Figura 5-107. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase W. 
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Para comprobar que la corriente inyectada a la red eléctrica se encuentra dentro de los parámetros que definen las normativas vigentes, se ha estudiado el comportamiento de la corriente en el primario del transformador, ired, junto con las tensiones simples VR-N, VS-N y VT-N. En la Figura 5-108 se muestra la respuesta temporal de dichas tensiones junto con la corriente en la fase R. 
 Figura 5-108. Tensiones simples y corriente de línea, iredR (magenta). Los parámetros medidos con el analizador de potencia en el primario del transformador se muestran en la TABLA 5-XXXII, donde se comprueba que la distorsión armónica en tensión es menor que la medida en el secundario del transformador, debido a que dichas tensiones pertenecen a la salida de la fuente de tensión alterna, cuyo THD en tensión es muy reducido. Por otro lado, el THD en corriente es mayor que en el secundario, dado que la distorsión introducida por el transformador no es controlada por el inversor. No obstante, los valores obtenidos se encuentran dentro de los límites que marca la normativa IEEE1547. Finalmente, en la Figura 5-109 se comprueba un aumento considerable en la amplitud porcentual del armónico quinto respecto de la corriente 
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en el secundario del transformador, debido fundamentalmente a la presencia de dicho transformador, el cual se encuentra trabajando cerca de la saturación, dado que la potencia elegida para el mismo coincide con la potencia nominal del inversor. TABLA 5-XXXII. Calidad de la corriente inyectada. 
THD(V)R-N 0.0728849 % 
THD(V)S-N 0.0492762 % 
THD(V)T-N 0.0572333 % 
THD(I)R 1.960824 % 
THD(I)S 1.619749 % 




















 Figura 5-109. Distorsión armónica de la tensión (rojo) y la corriente ired (azul) en la fase R.  
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Reguladores PL+SRF-PLL adaptativos con red trifásica de 50 Hz desequilibrada y con distorsión armónica. En este apartado se ha programado un sistema de tensiones trifásico de 50Hz desequilibrado y con distorsión armónica, de acuerdo a los parámetros propuestos en la sección dedicada a la simulación del inversor. En primer lugar se ha comprobado el correcto funcionamiento del lazo de control de la tensión en el panel, obteniendo el valor VCPV=654.2V. A continuación, se han medido tanto las tensiones compuestas como las corrientes en la fase U, iiu e igu, obteniendo los resultados que se muestran en la Figura 5-110 y en la Figura 5-111, donde se comprueba que la corriente presenta una baja distorsión armónica y un factor de potencia próximo a la unidad, a pesar del deterioro en la forma de onda de las tensiones de la red eléctrica. En la TABLA 5-XXXIII se detallan los parámetros más importantes que definen la calidad de la corriente inyectada, medidos mediante el analizador de potencia VOLTECH PM6000, donde se pone de manifiesto el correcto funcionamiento de la estrategia de control propuesta. 
 Figura 5-110. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
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 Figura 5-111. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). TABLA 5-XXXIII. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U-V 11.19910 % 
THD(V)V-W 11.32447 % 
THD(V)W-U 11.63120 % 
THD(I)U 0.6268125 % 3.562824 % 
THD(I)V 0.7297129 % 3.631934 % 
THD(I)W 0.9045196 % 4.317133 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9839565 0.9855528 
FPV 0.9833431 0.9769663 
FPW 0.9885628 0.9871142 En concreto, se observa que la distorsión armónica total en corriente se en el lado del inversor se encuentra por debajo del 1%, cuando en la tensión este parámetro alcanza el 11%, con un factor de potencia muy próximo a la unidad. No obstante, conviene destacar que el THD de la corriente es más elevado en el lado del transformador, aunque no se superan los límites establecidos por la normativa IEEE1547. 
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 Figura 5-112. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase W. Es importante destacar que el rendimiento de los reguladores PR no adaptativos junto con el SRF-PLL convencional, cuando las condiciones de trabajo son las mismas, resulta notablemente inferior en comparación con el control PL+SRF-PLL adaptativo propuesto, tal y como se puede comprobar al comparar los resultados de la TABLA 5-XXIX y de la TABLA 5-XXXIII. En concreto, el THD total de la corriente ha descendido desde el 2.2% hasta el  0.3% en la fase U, con valores similares en el resto de las fases. Por otro lado, se comprueba que el filtrado del rizado en la componente Vq debido al desequilibrio, permite reducir considerablemente la amplitud del armónico 3, de manera que su amplitud ha descendido desde el 1.5% hasta el 0.2%. 
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Para comprobar que la corriente inyectada a la red eléctrica se encuentra dentro de los parámetros que definen las normativas vigentes, se ha estudiado el comportamiento de la corriente en el primario del transformador, ired, junto con las tensiones simples VR-N, VS-N y VT-N. En la Figura 5-113 se muestra la respuesta temporal de las tensiones simples junto con la corriente en la fase R, donde se comprueba que la distorsión es mayor que en la corriente ig, debido a las características no lineales del transformador. 
 Figura 5-113. Tensiones simples y corriente de línea, iredR (magenta). En la TABLA 5-XXXIV se muestran los datos medidos por el analizador de potencia. Éstos indican que el THD en corriente es mayor en el primario del transformador, aunque sigue permaneciendo menor a un 5%. Un análisis más detallado de la amplitud de cada armónico se muestra en la Figura 5-114, donde se comprueba que los armónicos impares debidos al comportamiento no lineal del transformador deterioran el THD; no obstante, los resultados se mantienen dentro de los límites establecidos por la normativa IEEE1547.  
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TABLA 5-XXXIV. Calidad de la corriente inyectada. 
THD(V)R-N 11.60154 % 
THD(V)S-N 11.42306 % 
THD(V)T-N 11.61938 % 
THD(I)R 3.393392 % 
THD(I)S 3.237972 % 




















 Figura 5-114. Distorsión armónica de la tensión (rojo) y la corriente ired (azul) en la fase R. Reguladores PL+SRF-PLL adaptativos con red trifásica de 55Hz desequilibrada y con distorsión armónica. En este apartado se ha programado un sistema trifásico de tensiones desequilibrado y distorsionado, con una frecuencia de 55Hz, de manera que pueda comprobarse el funcionamiento del regulador PL+SRF-PLL adaptativo propuesto. En primer lugar se ha medido la tensión en la DC-
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link, obteniendo el valor VCPV=654V. A continuación, se han medido las tensiones compuestas junto con la corriente iiu, y la corriente igu. Los resultados obtenidos se muestran en la Figura 5-115 y en la Figura 5-116. 
 Figura 5-115. Tensiones compuestas y corriente iiu (magenta). 
 Figura 5-116. Tensiones compuestas y corriente igu (magenta). 
Capítulo V               Filtrado adaptativo aplicado al control modo corriente 
310 
Los resultados obtenidos permiten afirmar que el funcionamiento del regulador PL+SRF-PLL adaptativo es correcto incluso cuando la frecuencia varía considerablemente A continuación, se han medido los parámetros que se muestran en la TABLA 5-XXXV, en la que se comprueba que el THD de la corriente en el lado del inversor es de hasta un 0.5% en el mejor de los casos, con un factor de potencia de 0.98. En el lado del secundario del transformador, el THD es más elevado, aunque su valor es inferior al 5% fijado por la normativa. TABLA 5-XXXV. Calidad de la corriente generada. 
 ii ig 
THD(V)U 11.22463 % 
THD(V)V 11.44205 % 
THD(V)W 11.70116 % 
THD(I)U 0.6642948 % 3.923692 % 
THD(I)V 0.8060311 % 4.040348 % 
THD(I)W 1.2091100 % 4.703895 % 
THD(I)IEEE1547 <5% 
FPU 0.9839354 0.9855187 
FPV 0.9833165 0.9761021 
FPW 0.9884924 0.9866580 Estos resultados contrastan de manera notable con los obtenidos en las mismas condiciones de trabajo por los reguladores convencionales PR+SRF-PLL no adaptativos, donde el THD de la corriente alcanza hasta un 10.5%, con un factor de potencia de 0.88, en el secundario del transformador. Para comprobar el funcionamiento de cada uno de los filtros adaptativos, junto con el SRF-PLL adaptativo, se muestran en la Figura 5-117 la amplitud de cada uno de los armónicos, expresada en tanto por ciento respecto del armónico fundamental, de la tensión y las corrientes en la fase U. 
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 Figura 5-117. Distorsión armónica de la tensión (rojo), la corriente ii (azul) y la corriente ig (lila) en la fase W. Los resultados obtenidos permiten afirmar que el regulador PL+SRF-PLL adaptativo presenta mejores resultados que el regulador PR+SRF-PLL convencional, incluso para la variación de frecuencia propuesta, ya que el THD se mantiene inferior al 1% en el peor de los casos en el lado del inversor. De igual manera, el factor de potencia es superior al 0.98, confirmándose la notable mejora del regulador PL+SRF-PLL adaptativo respecto del resto de reguladores estudiados. En lo que se refiere a la corriente en el secundario del transformador, se comprueba que el espectro armónico no supera los límites establecidos por la normativa de conexión a red. Para comprobar la calidad de la corriente en el primario del transformador, ired, se ha procedido a la medida de las tensiones simples 
VR-N, VS-N y VT-N, junto con la corriente inyectada en la fase R. La respuesta temporal de dichas magnitudes se muestra en la Figura 5-118, donde se comprueba que la distorsión en la corriente es mayor que en el caso de la corriente ig. Los datos de THD de corriente y tensión así como el factor de potencia de dicha medida se muestran en la TABLA 5-XXXVI, a partir de los cuales es posible afirmar que los valores de THD en corriente permiten cumplir con las normativas de conexión a red, mostrándose en 
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la Figura 5-119 el detalle de la amplitud de cada armónico, donde se pone de manifiesto el comportamiento no lineal del transformador, con un aumento en la amplitud de los armónicos impares. 
















 Figura 5-119. Distorsión armónica de la tensión (rojo) y la corriente ired (azul) en la fase R. 
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TABLA 5-XXXVI. Calidad de la corriente inyectada. 
THD(V)R-N 11.51824 % 
THD(V)S-N 11.36495 % 
THD(V)T-N 11.60599 % 
THD(I)R 3.649944 % 
THD(I)S 3.542000 % 




FPT 0.9912553  A continuación se mostrarán resultados experimentales de la tensión y la corriente en el panel solar fotovoltaico empleando reguladores PL+SRF-PLL adaptativos. Tensión y corriente del panel solar fotovoltaico con reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y red trifásica de 50Hz no desequilibrada y sin distorsión armónica. En la Figura 5-120 se muestran la tensión simple de la fase R, VredR, la corriente en la misma fase, iredR, junto con la tensión y la corriente en el panel solar fotovoltaico, VPV e IPV respectivamente, cuando se emplean reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y la red es de 50Hz sin desequilibrio ni distorsión armónica.  Tensión y corriente del panel solar fotovoltaico con reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y red trifásica de 50Hz desequilibrada y con distorsión armónica. En la Figura 5-121 se muestran la tensión simple de la fase R, VredR, la corriente en la misma fase, iredR, junto con la tensión y la corriente en el panel solar fotovoltaico, VPV e IPV respectivamente, cuando se emplean reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y la red es de 50 Hz con desequilibrio y distorsión armónica. 
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 Figura 5-120. Tensión simple, VredR (lila), corriente de línea, iredR (amarillo), tensión del panel solar, VPV (verde), y corriente de panel solar, IPV (magenta). 
 Figura 5-121. Tensión simple, VredR (lila), corriente de línea, iredR (amarillo), tensión del panel solar, VPV (verde), y corriente de panel solar, IPV (magenta). 
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Tensión y corriente del panel solar fotovoltaico con reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y red trifásica de 55Hz no desequilibrada y sin distorsión armónica. En la Figura 5-122 se muestran la tensión simple de la fase R, VredR, la corriente en la misma fase, iredR, junto con la tensión y la corriente en el panel solar fotovoltaico, VPV e IPV respectivamente, cuando se emplean reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y la red es de 50Hz sin desequilibrio ni distorsión armónica. 
 Figura 5-122. Tensión simple, VredR (lila), corriente de línea, iredR (amarillo), tensión del panel solar, VPV (verde), y corriente de panel solar, IPV (magenta). Tensión y corriente del panel solar fotovoltaico con reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y red trifásica de 55Hz desequilibrada y con distorsión armónica. En la Figura 5-123 se muestran la tensión simple de la fase R, VredR, la corriente en la misma fase, iredR, junto con la tensión y la corriente en el panel solar fotovoltaico, VPV e IPV respectivamente, cuando se emplean reguladores PL+SRF-PLL adaptativos y la red es de 50 Hz con desequilibrio y distorsión armónica. 
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 Figura 5-123. Tensión simple, VredR (lila), corriente de línea, iredR (amarillo), tensión del panel solar, VPV (verde), y corriente de panel solar, IPV (magenta). 5.7. DISCUSIÓN DE RESULTADOS 
En el apartado anterior se ha comprobado como el empleo de filtros Lattice adaptativos en el SRF-PLL, permite filtrar convenientemente la fase estimada por el mismo, evitando el rizado que tiene lugar cuando la red eléctrica se encuentra desequilibrada y presenta armónicos de tensión. De igual manera, se ha comprobado como la variación en la frecuencia de la red eléctrica no afecta al funcionamiento de dichos filtros, dado que son capaces de adaptar su frecuencia de sintonización en función de dicha variación. En ese sentido, conviene recordar que los filtros resonantes que habitualmente se emplean en electrónica de potencia no presentan dicha característica. Mediante el empleo del módulo RTDX del DSP se ha podido comprobar cómo las variables fase y frecuencia estimadas por el SRF-PLL adaptativo resultan convenientemente filtradas con independencia de la variación de la frecuencia de la red eléctrica, cuando se utilizan filtros 
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Lattice adaptativos. Esto ha permitido generar una referencia de corriente con un bajo contenido armónico a pesar de que la red eléctrica se encuentre enormemente distorsionada, incluso si la frecuencia de la misma varía. Igualmente, se ha comprobado que el empleo de filtros PL adaptativos (Proporcional+Lattice adaptativo) en el lazo de control, cuya frecuencia de sintonización depende de la frecuencia estimada por el SRF-PLL, mejora considerablemente el THD de la corriente generada por el inversor. No obstante, cabe destacar que las pruebas realizadas cuando la frecuencia estimada presenta rizado, debido a un mal filtrado de la componente Vq del SRF-PLL, han dado lugar a una respuesta del filtro que oscila a la frecuencia de rizado de la frecuencia estimada. Este problema aparece cuando no se emplean técnicas de filtrado adaptativo en el SRF-PLL, y deteriora la respuesta del inversor, al introducir oscilaciones en los lazos de control de la corriente, por lo que puede concluirse que el correcto funcionamiento de los filtros PL o PR adaptativos, dependen fuertemente del contenido armónico de la frecuencia estimada, por lo que resulta imprescindible filtrar convenientemente el SRF-PLL. Las pruebas realizadas en gran señal han confirmado los resultados de simulación, obteniendo una mejora considerable en el THD en corriente y en el factor de potencia del inversor, cuando se han empleado filtros Lattice adaptativos en el SRF-PLL, y se ha empleado la frecuencia estimada para controlar los reguladores PL adaptativos montados en el control de la corriente del inversor en el StRF. En particular, la técnica de control propuesta ha permitido que el inversor cumpla la normativa de conexión a red IEEE1547, cuando la frecuencia de la red eléctrica varía desde 50Hz hasta 55Hz, aún cuando la misma se encuentre fuertemente desequilibrada y distorsionada. El empleo de reguladores PR convencionales no ha dado un buen resultado en dichas condiciones. Se ha comprobado que el control de la corriente generada por el inversor, en lugar de la corriente inyectada en el secundario del transformador, permite obtener un esquema de control más robusto. No obstante, desde el punto de vista del THD, resulta más interesante el 
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C A P Í T U L O  6 .  C O N C L U S I O N E S  Y  F U T U R A S  L Í N E A S  D E  I N V E S T I G A C I Ó N  
En el presente trabajo se ha abordado el diseño de técnicas de filtrado adaptativo destinadas a la mejora del rechazo de perturbaciones en los lazos de corriente del control de un inversor trifásico conectado a la red eléctrica, cuando puede tener lugar una variación de la frecuencia de la misma, para instalaciones de generación eléctrica a partir de paneles solares fotovoltaicos. Dichas técnicas han sido aplicadas tanto al estimador de la fase de la red mediante un SRF-PLL, como a los reguladores de corriente PR, diseñados en un marco de referencia estacionario. Para evitar el rizado en la estimación de la fase de la red eléctrica mediante el SRF-PLL, que tiene lugar cuando existen perturbaciones en la red eléctrica, se ha optado por el empleo de filtros Lattice-Notch digitales IIR sintonizados a la frecuencia de los armónicos debidos a la distorsión y el desequilibrio, obteniendo una mejora en el rechazo de las perturbaciones de hasta 50dB respecto de un regulador PI convencional. No obstante, se ha podido comprobar que variaciones en la frecuencia de la red eléctrica dentro de los márgenes contemplados por las normativas vigentes, deterioran el rechazo de dichos filtros, de manera que su efecto queda prácticamente anulado. Por este motivo, se han diseñado filtros Lattice-Notch digitales IIR adaptativos, capaces de sintonizar su frecuencia de resonancia de acuerdo a la variación en la frecuencia de la red, mediante el empleo de técnicas LMS, obteniendo un rechazo de perturbaciones prácticamente constante para cada armónico considerado, con independencia de dicha variación en la frecuencia. Dado que la fase estimada es empleada para generar la referencia de corriente que debe inyectar el inversor, el THDi y el factor de potencia 
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del sistema mejoran considerablemente en comparación con una estrategia de control basada en un SRF-PLL sin filtrado. Por otro lado, el control de la corriente generada por el inversor en un marco de referencia estacionario, se fundamenta en reguladores PR, que permiten obtener una ganancia de lazo abierto teóricamente infinita (en la práctica, del orden de entre 60dB y 40dB en función de la frecuencia a la que se sintoniza el filtro) a las frecuencias de los armónicos de interés. En la práctica, esto implica un error de seguimiento nulo a la frecuencia fundamental y armónicos, lo que repercute en un THDi reducido y un factor de potencia cercano a la unidad. Al igual que sucede en el caso descrito en el párrafo anterior, una variación en la frecuencia de la red eléctrica deteriora el funcionamiento de los reguladores resonantes PR, debido a que los mismos se encuentran sintonizados a una frecuencia fija. Para evitar este problema, se han diseñado e implementado reguladores digitales basados en una estructura Lattice IIR, capaces de obtener una ganancia de lazo abierto constante y muy elevada aún cuando tengan lugar variaciones en la frecuencia de la red eléctrica. En la práctica, esto supone un error de seguimiento nulo a la frecuencia fundamental y armónicos, con independencia de la variación en tiempo real del valor de dicha frecuencia. Para la implementación de los filtros adaptativos, se han estudiado tanto estructuras tipo IIR como FIR. Se ha optado por una estructura Lattice IIR de acuerdo a los puntos que se describen a continuación: 
•  Los filtros FIR presentan problemas para cancelar frecuencias bajas, en general muy alejadas de la frecuencia de muestreo. Este problema puede solucionarse aumentando el número de coeficientes, lo que implica un coste computacional elevado en comparación con los filtros IIR. Otra solución consiste en submuestrear la señal a filtrar, lo que puede no resultar aceptable en la estrategia de control del convertidor electrónico. 
• El empleo de un filtro Lattice-Notch IIR basado en filtros paso-todo es inherentemente estable, y permite obtener tanto un filtro rechazo-banda como un filtro paso-banda selectivo a partir de la misma 
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estructura. Esto resulta muy útil para obtener reguladores PR en el marco de referencia estacionario. 
• Debido a la diferencia en el número de coeficientes, el coste computacional de un filtro IIR es menor que su equivalente FIR. 
• Las técnicas adaptativas mediante filtro FIR necesitan una referencia para llevar a cabo el filtrado selectivo de la señal de entrada, al contrario de lo que sucede con el filtro notch IIR. 
• El filtro Lattice-Notch IIR adaptativo mediante el empleo del algoritmo LMS es inherentemente estable, por lo que se soluciona el problema fundamental de la estructura IIR. 
• Los ajustes del ancho de banda y de la frecuencia de notch del filtro Lattice-Notch IIR son mutuamente independientes. Por otro lado, la ganancia en la banda pasante no depende del ancho de banda en el primer caso. Los resultados experimentales obtenidos a partir del empleo de filtros adaptativos Lattice IIR en el SRF-PLL, demuestran que la atenuación de los armónicos debidos a la distorsión y el desequilibrio se encuentra en torno a los 100dB, con independencia de la variación en la frecuencia de la red eléctrica, lo que contrasta enormemente con la atenuación de tan solo 6dB obtenida con un PI convencional. Esto ha permitido obtener referencias para el lazo de control de la corriente con un contenido armónico distinto del fundamental despreciable, incluso cuando la frecuencia del armónico fundamental varía con el tiempo. Igualmente, se ha comprobado que el empleo de filtros PL adaptativos (Proporcional+Lattice adaptativo) en el lazo de control, cuya frecuencia de sintonización depende de la frecuencia estimada por el SRF-PLL, mejora considerablemente el THD de la corriente generada por el inversor.  Las pruebas realizadas en gran señal han confirmado los resultados de simulación, obteniendo una mejora considerable en el THD en corriente y en el factor de potencia del inversor, cuando se han empleado filtros 
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Lattice adaptativos en el SRF-PLL, y se ha empleado la frecuencia estimada para controlar los reguladores PL adaptativos montados en el control de la corriente del inversor en el StRF. En particular, la técnica de control propuesta ha permitido que el inversor cumpla la normativa de conexión a red IEEE1547, cuando la frecuencia de la red eléctrica varía desde 50Hz hasta 55Hz, aún cuando la misma se encuentre fuertemente desequilibrada y distorsionada. En concreto, se ha obtenido una distorsión armónica en corriente del 4%, con un factor de potencia de 0.98, empleando un sistema de tensiones trifásico y desequilibrado con una distorsión armónica de un 11% cuya frecuencia es de 55Hz, frente a un 10% de distorsión armónica en corriente y un factor de potencia de 0.88 con el empleo de reguladores PR convencionales. Se ha comprobado que el control de la corriente generada por el inversor, en lugar de la corriente inyectada en el secundario del transformador, permite obtener un esquema de control más robusto. No obstante, desde el punto de vista del THD, resulta más interesante el control de la corriente inyectada en el secundario del transformador, de manera que el THD de la corriente inyectada a la red sea inferior al obtenido mediante el control de la corriente generada por el inversor. En cualquier caso, los resultados obtenidos cuando se ha controlado la corriente generada por el inversor cumplen con las restricciones impuestas por las distintas normativas de conexión a red, por lo que se puede concluir que una buena solución de diseño consiste en el control de dicha corriente, obteniendo un sistema más robusto, con un THD moderado. No obstante, es posible obtener mejores valores de este parámetro controlando la corriente inyectada en el secundario del transformador. Entre las distintas líneas de investigación que pueden derivar de esta tesis cabe destacar las siguientes: 
• Aplicar la estructura Laguerre a los filtros IIR, estudiando las principales ventajas e inconvenientes en comparación con los filtros Lattice IIR estudiados. Dichas estructuras permiten sustituir los bloques de retardo por estructuras Laguerre que permiten asegurar la 
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estabilidad de los filtros IIR, de manera que pueden suponer una alternativa a la estructura Lattice propuesta en esta tesis. 
• Aplicar el concepto de filtrado adaptativo mediante LMS a las técnicas de control basadas en filtros repetitivos, de manera que se consiga adaptar automáticamente la frecuencia de los mismos, obteniendo el filtrado de una gran cantidad de armónicos con un bajo coste computacional, incluso en el caso en que la frecuencia de la red varíe. 
• Aplicar las técnicas de adaptación basadas en el algoritmo RLS al algoritmo recursivo de adaptación del filtro Lattice propuesto en esta tesis. El objetivo es comparar la velocidad y precisión de adaptación de ambos métodos, con el fin de adoptar la solución óptima para cada situación de filtrado. 
• Estudiar el comportamiento del SRF-PLL con filtrado adaptativo a partir de algoritmos ANC-LMS, obteniendo resultados comparativos de THDi y coste computacional entre dicho método y el filtrado a partir de los filtros Lattice-Notch adaptativos propuestos en esta tesis. 
• Emplear técnicas de filtrado adaptativo para la estimación de armónicos en técnicas de detección de situación de modo isla en microredes. 
• Introducir el concepto de paso variable al algoritmo recursivo propuesto en esta tesis, de manera que se obtenga una mayor velocidad de convergencia junto con una mayor precisión de ajuste. 
• Introducir la adaptación de coeficientes mediante LMS en los reguladores PL (Proportional+Lattice), evitando el empleo de la fase estimada para la adaptación de coeficientes de los reguladores empleados en el StRF para el control de la corriente inyectada a la red eléctrica. 
• Evaluar el coste computacional del regulador PL+SRF-PLL adaptativo con otros métodos alternativos de rechazo selectivo de 
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perturbaciones en la red eléctrica, en particular con el propuesto en [180]. 
• Realizar una comparativa entre el control de la corriente del lado del inversor y el control de la corriente del lado de la red (corriente en Li  y Lg respectivamente), desde el punto de vista de la estabilidad de los lazos de control y del THDi obtenido.   
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A N E X O  I :  D E S C R I P C I Ó N  D E L  P R O T O T I P O  
El prototipo empleado consta de un inversor comercial SEMIKRON SKS 35F B6U+E1CIF+B6CI 21 V12 controlado mediante un DSP de coma fija Texas Instruments TMS320F2812. Los datos de diseño más relevantes se incluyen en la siguiente tabla. 
PT 10 kW 
Lg 83 μH 
Rg 36.7 mΩ 
Li 1.6 mH 
Ri 16 mΩ 
Cf 30 μF 
Rd 0.5 Ω 
CPV 2.04 mF 
VPV(MPP) 654 V 
IPV(MPP) 15 A 
fs 8 kHz 
fm 16 kHz A continuación, se muestran distintas fotografías del prototipo empleado, que incluye el inversor trifásico junto con el DSP para llevar a cabo el control del mismo, las fuentes de alimentación AC y DC para emular la red eléctrica y los paneles solares respectivamente, los equipos de medida, y el filtro LCL junto con las resistencias de precarga que permiten inyectar corriente en la red eléctrica emulada. En la Figura AI-1 se muestra una vista general del prototipo, que incluye las fuentes de alimentación AC y DC junto con el inversor trifásico y los equipos de medida. 
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En la Figura AI-2 se muestran las fuentes de alimentación AC lineal PACIFIC 360-AMX de 12kVA empleadas para simular la red eléctrica (izquierda), junto con la fuente de alimentación DC conmutada AMREL SPS-800-54-D013 de 54kW, empleada para simular el panel solar fotovoltaico (derecha), mientras que en las Figuras AI-3 y AI-4 se muestran en detalle ambas fuentes.  En la Figura AI-5 se muestra una vista general del inversor junto con los equipos de medida y el PC empleado para la programación del DSP y la extracción de datos en tiempo real mediante RTDX, mientras que en la Figura AI-6 se muestra el inversor trifásico junto con el DSP. Finalmente, se muestra en la Figura AI-7 el filtro LCL, que incluye el transformador de aislamiento trifásico DY, y en la Figura AI-8 las resistencias de precarga de la fuente AC, que permiten al inversor inyectar corriente en la red eléctrica emulada mediante la fuente de alimentación AC. 
 Figura AI-1. Vista general del prototipo.  
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 Figura AI-2. Fuente de alimentación AC (izquierda) y DC (derecha). 
 Figura AI-3. Fuente de alimentación AC. 
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 Figura AI-4. Fuente de alimentación DC. 
 Figura AI-5. Vista general del inversor junto con los instrumentos de medida. 
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 Figura AI-6. Vista general del inversor junto con los instrumentos de medida. 
 Figura AI-7.Filtro LCL. 
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 Figura AI-8.Precarga resistiva de la fuente AC     
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